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Systeme zur kontaktlosen induktiven Energieübertragung finden Einsatz in 
Anwendungsbereichen, die den elektrischen Kontakt zur Übertragung elektri-
scher Energie ausschließen. Im höheren Leistungsbereich sind dreiphasige 
Systeme in der Industrie vereinzelt bereits als vielversprechende Alternative zu 
den verbreiteten einphasigen Systemen erprobt worden. Bereits kleine Abwei-
chungen vom Nennarbeitspunkt haben im Betrieb große Auswirkungen auf 
Effektivität und Effizienz - bei Anwendungen im Bereich elektrischer Fahrzeu-
ge, wo die kontaktlose induktive Energieübertragung die Versorgung des 
Traktionsenergiespeichers mit Energie gänzlich ohne den Einsatz von Kabeln 
und Steckverbindungen ermöglichen soll, sind solch enge Toleranzen im 
Betrieb jedoch nur schwer einzuhalten: Die störenden Abweichungen treten bei 
diesem Anwendungszweig hauptsächlich in Form von Fehlausrichtungen bei 
der Positionierung des Fahrzeugs als Träger des Energieaufnehmers bezüglich 
der ortsfest installierten Einkopplungseinrichtung und als Folge von Tempera-
tureinflüssen auf. Die Störeinflüsse bewirken eine ungünstige Betriebspunktver-
schiebung des auf einen bestimmten Nennbetriebspunkt abgestimmten Systems. 
 
Das Hauptaugenmerk dieser Arbeit liegt in der Untersuchung einer aktiven 
Sekundärseite, die es ermöglichen soll, den im Betrieb unvermeidbaren Störein-
flüssen durch eine automatische Nachführung der Abstimmung entgegenzuwir-
ken und damit das Problem der engen Toleranzgrenzen zu entschärfen. Die mit 
der Fehlausrichtung einhergehende Fehlabstimmung verursacht inakzeptable 
Blindleistungswerte, die die ganze Übertragungskette unter Verschlechterung 
der Effizienz unnötig belasten und den sicheren Betrieb der Anlage gefährden. 
Der Betriebspunkt wird dabei dem aktuell bestmöglichen nachgeführt, so dass 
trotz Störeinflüssen noch ein möglichst effektiver Betrieb gegeben ist. Als 
Grundlage für die Untersuchung dreiphasiger kontaktloser Energieübertra-
gungssysteme schafft die Arbeit eine mathematische Basis. Darauf aufbauend 






Contactless power supply of electric applications by means of inductive power 
transfer is usually done by making use of resonance effects arising from loosely 
magnetically coupled coils precisely tuned with compensation capacitors. 
Technical application of this principle requires almost entirely a strong applica-
tion-specific system design. In the higher power range, three phase approaches 
are already industrially approved as an auspicious alternative to the well-
investigated single-phase systems. To ensure an efficient and effective opera-
tion, drifting of system parameters caused among others by positional misa-
lignment of the secondary side (pickup) relative to the stationary feeding 
primary side has to be avoided. The resulting restrictions in tolerance, especially 
for the positional alignment are usually hard to keep in applications for electric 
vehicles. Positional misalignments outside these restrictions often lead to 
inacceptable operational behavior. 
 
This thesis discusses an approach which enables an automatic retuning of the 
highly resonant magnetic circuits during continuous operation. In a first part, a 
general mathematical description of a system with a three-phase primary side 
and a three-phase secondary side is developed. The mathematical model is then 
optimized for fast numerical computation the enable the further investigations. 
Based on the acquired mathematical model, an automatic tuning approach is 
presented and evaluated numerically to underline the concept and to validate the 
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Abkürzungen und Symbole 
Abkürzungen 
AGV Automatic Guided Vehicle 
CET Contactless Energy Transfer 
CPT Contactless Power Transfer 
EMV Elektromagnetische Verträglichkeit 
ICNIRP International Commission on Non-Ionizing Radiation Protection 
ICPT Inductively Coupled Power Transfer 
IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor 
IPS Inductive Power Supply 
IPT Inductive Power Transfer 
MF Mittelfrequenz 
MOSFET Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor 
MPP Maximum Power Point 
MPPT Maximum Power Point Tracking 
OEM Original Equipment Manufacturer 
PWM Pulsweitenmodulation 
SAE Society of Automotive Engineers 
SIMO Single Input Multiple Output 
SISO Single Input Single Output 
S&H Sample and Hold 
VDE Verband der Elektrotechnik, Elektronik und Informationstechnik 





Grundsätzlich gelten für die vorliegende Arbeit die folgenden Konventionen, 
die anhand der virtuellen Größe x erläutert werden: 
Xx,   Skalare Größe, bzw. Betrag komplexwertiger Größe 
Xx

,   Vektor skalarer Größe 
Xx ˆ,ˆ   Spitzenwert, Amplitude skalarer Größe 
Xx,   Komplexwertige Größe 
Xx

,   Vektor komplexwertiger Größen 
**, Xx   Konjugiert komplexe Größe zu x bzw. X. 
** , Xx

  Vektor komplexwertiger Größen – konjugiert komplexe Elemente 
   Xx Re,Re  Realteil von x bzw. X 
   Xx Im,Im  Imaginärteil von x bzw. X 
Allgemeine Größen 
T  Periodendauer s  
t  Zeit  s  
A  Fläche  
2m  
zyx ,,  Weg (1., 2. und 3. Komponente in kartesischen Koordinaten) m  
K  Anzahl Elemente - 
Elektrische Größen 
u  Momentanwert Spannung V  
i  Momentanwert Strom A  
nL  Selbstinduktivität Wicklung n 





 Gegeninduktivität zwischen Wicklung/Spule m und n 1 AsV  
Z  Impedanz   
Y  Admittanz 1  
C  Kapazität  1 VsA  
 XI 
  Kreisfrequenz 1 srad  
R  Widerstand   
  Steuerwinkel ,rad  
  Phasenwinkel ,rad  
f  Frequenz  1s  
N  Windungszahl Spule/Wicklung - 
Elektromagnetische Feldgrößen (ortsbezogen / integral) 
H  Magnetische Feldstärke 1 mA  
D  Dielektrische Flussdichte 1 msA  
J  Stromdichte 2 mA  
E  Elektrische Feldstärke 1 mV  
B  Magnetische Flussdichte 2 msV  
  Durchflutung A  
  Magnetischer Fluss sV   
mG  Magnetischer Leitwert 
1 AsV  
  Verketteter magnetischer Fluss sV   
k  Magnetischer Kopplungsfaktor - 
Wichtige Indizes 
d  Gleichgröße 
0  Stationärer Endwert 
N  Bezugsgröße 
p  Bezug zur Primärseite 
s  Bezug zur Sekundärseite 
  Streuanteil 
nm,  Laufindex 
f  Komponente einer Filteranordnung 
Das Symbolverzeichnis enthält nicht alle Symbole: Nur vereinzelt verwendete 
Symbole sind im Verzeichnis nicht aufgelistet und werden im jeweiligen 





Als Zubringer elektrischer Energie zur Versorgung von elektrischen Betriebs-
mitteln stellen Kabelverbindungen eine Schlüsselkomponente dar. Obwohl 
schon in den ersten Zügen einer industriellen Nutzung der Elektrizität erfolg-
reich der Versuch unternommen wurde, elektrische Energie ohne Leitungsbin-
dung über den Luftweg zu übertragen, hat sich die elektrische Leitung zu 
diesem Zwecke bis heute in der Übertragungs- und Verteilkette etabliert. 
Insbesondere beim Verbraucher im letzten Abschnitt dieser Übertragungskette 
und speziell bei beweglichen Betriebsmitteln ist das Kabel als Zubringer von 
zentraler Bedeutung. 
Die kontaktlose Energieübertragung kann die Kabelverbindung von der ortsfes-
ten Installation zum beweglichen Teil des Betriebsmittels ersetzen und bringt je 
nach Anwendung eine Vielzahl von Vorteilen mit sich: Mit dem Vergießen 
spannungsführender Teile ist ein einfacher und wirksamer Eindringschutz im 
Einflussbereich von Schmutz und Nässe gewährleistet. Das Vergießen erlaubt 
überdies einen effektiven Berührungsschutz in Anwendungen, bei denen die 
Berührungssicherheit sonst nur mit hohem Aufwand umgesetzt werden kann. 
Kontaktverschleiß und die damit verbundene Wartung fallen gänzlich weg. Bei 
Anwendungen, die eine Kabelverbindung vollends ausschließen, liegt die 
übliche Lösung darin, mobile Energiespeicher mitzuführen, die die kontinuierli-
che Energieübertragung auf eine punktuelle und temporäre reduzieren. Gerade 
in diesem Bereich bringt die kontaktlose Energieübertragung große Vorteile mit 
sich, indem sie nicht nur die Kabel- und Steckverbindung, sondern je nach 
Anwendung auch den Energiespeicher teilweise oder sogar vollständig ersetzen 
kann. Im Falle einer lediglich teilweisen Ersetzung des mobilen Energiespei-
chers wird die Energie entlang des ganzen Verfahrwegs kontinuierlich zuge-
führt und stützt den Speicher, wodurch sich dieser im Vergleich zum Fall ohne 
zusätzliche kontinuierliche Energiezufuhr entsprechend kleiner auslegen lässt. 
Im Bereich fahrerloser Transportsysteme (AGV) sind unlängst industriell 
ausgereifte Lösungen erhältlich. Als Ersatz für Stromschienen zur Versorgung 
beweglicher Betriebsmittel mit linearem Verfahrweg sind seit Jahren marktreife 
Anwendungen für Hallentransportanlagen verfügbar. Im Fall ohne kontinuierli-
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che Zuführung entlang des Verfahrwegs ersetzt die kontaktlose Energieübertra-
gung die Kabel- und Steckverbindung – die Energie wird lediglich punktuell 
und temporär übertragen. Die elektrische Zahnbürste stellt ein klassisches 
Anwendungsbeispiel im Nass-/Feuchtbereich mit punktueller Energieübertra-
gung zwecks Aufladung einer Batterie dar. In der biomedizinischen Technik ist 
die kontaktlose Energieübertragung zur transkutanen Versorgung von Implanta-
ten ein ausgereifter Standard. 
 
Unabhängig davon, ob die kontaktlose Energieübertragung entlang des gesam-
ten Verfahrwegs oder nur punktuell stattfindet, setzen sich Systeme zur indukti-
ven Übertragung elektrischer Energie im Wesentlichen aus einem Primär- und 
einem Sekundärsystem zusammen. Im Zentrum steht ein Übertrager, welcher 
sich vom klassischen Transformator lediglich durch eine Luftstrecke zwischen 
Primär- und Sekundärwicklung im magnetischen Kreis unterscheidet. Der 
Luftspalt bringt eine lose Kopplung der beiden Spulen/Wicklungen mit sich. 
Die konstruktive Gestaltung des Übertragers erfolgt stark anwendungsspezifisch 
und weist in der breiten Palette unterschiedlicher Anwendungen eine ebenso 
große Spannweite auf. Primär- und Sekundärseite des Übertragers werden über 
Stromrichter an Quellen/Senken gekoppelt (nachfolgende Abb. 1.1).  
 
Abb. 1.1: Grundlegender Aufbau eines Systems zur kontaktlosen induktiven Versor-
gung eines Verbrauchers vom elektrischen Netz. 
Typisch ist der Energietransfer vom elektrischen Netz als reine Quelle zu einem 

































































selgrößen bereit, während die Verbraucherseite mit elektrischen Gleichgrößen 
versorgt wird. Die Selbstinduktivitätsanteile von Primär- und Sekundärseite des 
Transformators werden aufgrund typischerweise großer Luftspalte im magneti-
schen Kreis und den damit einhergehenden Eigenschaften statisch kompensiert. 
Im Vergleich zum klassischen Transformator mit geschlossenem Eisenkern 
werden die Systeme bei wesentlich höheren Frequenzen betrieben. Typisch sind 
Betriebsfrequenzen im MF-Bereich zwischen 20…500kHz. 
Anwendungsbereich Elektromobilität 
In der Elektromobilität genießt die kontaktlose induktive Energieübertragung 
aufgrund des derzeitigen Aufschwungs große Beachtung als wichtige Schlüs-
selkomponente zur Kopplung des Traktionsenergiespeichers mit dem elektri-
schen Energieversorgungsnetz [1]. Im Zentrum steht derzeit meist lediglich die 
Aufladung des Energiespeichers, obwohl die bidirektionale Kopplung rein- und 
hybridelektrischer Fahrzeuge (EV/PHEV) mit dem elektrischen Energienetz in 
der Forschung seit Jahren im Zusammenhang mit erneuerbaren Energiequellen 
als Ausgleichsspeicher diskutiert wird. Auf dem Markt sind derzeit aber noch 
kaum serienreife Anwendungen erhältlich. 
Für Systeme höherer Leistung bringen mehrphasige Anordnungen Vorteile in 
Hinblick auf die Ausbildung des magnetischen Feldes im direkten Umfeld des 
Systems mit sich. Symmetrisch gespeiste mehrphasige Spulenanordnungen 
profitieren bei entsprechender Auslegung auch auf magnetischer Ebene von den 
Symmetrieeigenschaften eines Mehrphasensystems und erleichtern dadurch die 
Einhaltung der vorgeschriebenen Grenzwerte elektromagnetischer Feldgrößen. 
Speziell im Straßenfahrzeugbereich sind aufgrund der fehlenden Zwangsfüh-
rung bei der Ausrichtung des fahrzeugseitigen Sekundärteils gegenüber dem 
wegseitigen Primärteil große Abweichungen von der Nominalausrichtung 
möglich. In diesem Zusammenhang wird immer wieder über die Notwendigkeit 
von Fahrerassistenzsystemen diskutiert, um die Anforderungen an die Genauig-
keit der Ausrichtung gewährleisten zu können. Die Fehlausrichtung verursacht 
Schwankungen in den Parametern des Systems, die wiederum unerwünschte 
Abweichungen vom optimalen Betriebspunkt mit sich bringen. Zusammen mit 
dem großen Aufwand, herstellungsbedingte Toleranzen für Bauteile zum 
statischen Abgleich klein zu halten, findet sich an dieser Stelle die Motivation 
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der vorliegenden Arbeit. Das Hauptaugenmerk liegt auf der Konzeption und 
Untersuchung einer Abgleicheinheit, die es ermöglichen soll, den Abgleich der 
Sekundärseite im laufenden Betrieb automatisch nachzuführen, damit diese stets 
im optimalen Arbeitspunkt betrieben werden kann. 
Gliederung der Arbeit 
Die vorliegende Arbeit ist wie folgt in drei Teile gegliedert: Nach einem Über-
blick über den Stand von Technik und Forschung werden im ersten Teil Grund-
lagen für die mathematische Modellbildung gekoppelter Spulen vorgestellt und 
die grundsätzlichen Vorteile mehrphasiger Anordnungen angesprochen. Eine 
vertiefte Betrachtung der Auswirkungen einer Fehlausrichtung zwischen 
Primär- und Sekundärseite schließen den ersten Teil ab. 
Der zweite Teil beschäftigt sich mit der mathematischen Modellbildung des 
vorrangig betrachteten dreiphasigen Gesamtsystems. Die Betrachtung des 
einphasigen Systems wird als Ausgangslage und Referenz stets parallel zum 
dreiphasigen System geführt. Im ersten Schritt wird ein Satz beschreibender 
Differentialgleichungen abgeleitet, welcher als Grundlage für die computerge-
stützte numerische Simulation dient. Insbesondere zeitlich langsame Vorgänge, 
wie sie beispielsweise von mechanischen Vorgängen her rühren, machen die 
numerische Simulation mit ihren hohen Zeitkonstanten über die gefordert 
langen Zeiträume äußerst ressourcenintensiv. Aus diesem Grund wird das 
erarbeitete mathematische Modell in einem zweiten Schritt in eine gemittelte 
Darstellung überführt, welche wesentliche Vorteile in Hinsicht auf den Rechen-
aufwand bei der numerischen Simulation mit sich bringt - die Simulation über 
größere Betrachtungszeiträume wird dadurch deutlich erleichtert, beziehungs-
weise überhaupt erst ermöglicht. 
Im letzten Teil der Arbeit wird der optimale Betrieb des Sekundärsystems für 
den ein- und dreiphasigen Fall beschrieben und die dazu notwendigen Voraus-
setzungen erfasst. Anschließend werden die Probleme bei der Realisierung einer 
Nachführung des optimalen Betriebspunkts mit einer klassischen geschlossenen 
Regelkreisstruktur betrachtet und alternative Konzeptansätze zur dynamischen 
Abstimmung der Sekundärseite erarbeitet. 
 
 
2. Grundlagen und Stand der Technik 
2.1 Historische Entwicklung 
Die Grundidee heutiger induktiver Energieübertragungssysteme wurde bereits 
vor der Wende ins zwanzigste Jahrhundert von Nikola Tesla verfolgt - zahlrei-
che Experimente mit dem Ziel der feldgebundenen Übertragung elektrischer 
Energie krönten seine Arbeiten. Die hohe Energiedichte des magnetischen 
Feldes bringt der induktiven Übertragung entscheidende Vorteile gegenüber der 
kapazitiven Übertragung [5]. 
Die ersten wissenschaftlich dokumentierten Versuche sind auf die 1960er Jahre 
datiert. Zu den ersten industriell gefertigten Serienanwendungen im größeren 
Maßstab zählt das bekannte Beispiel der elektrischen Zahnbürste um 1990. 
Heute existiert eine Vielzahl an Anwendungen und eine noch viel größere 
Anzahl von Veröffentlichungen zu diesem Thema. Bezüglich der Namensge-
bung haben sich zahlreiche, teils markenrechtlich geschützte Ausdrücke etab-
liert. Als Sammelbegriff häufig anzutreffen sowohl in der Praxis als auch in der 
wissenschaftlichen Literatur sind Begriffe wie „contactless energy transfer“ 
(CET), „inductive power supply“ (IPS), „inductive power transfer“ (IPT), 
„inductively coupled power transfer“ (ICPT), „contactless power transfer“ 
(CPT). Auffallend ist, dass Systeme zur kontaktlosen induktiven Energieüber-
tragung meist unter hohem Aufwand für eine spezielle Zielanwendung ausge-
legt werden – verallgemeinerte Entwurfsansätze sind in der Literatur kaum 
festgehalten [5]. 
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2.2 Stand der Forschung und Technik 
Im kleineren Leistungsbereich bis zu einigen zehn Watt ist die induktive Ener-
gieübertragung inzwischen bei vielen Anwendungen im Multimedia- und 
Heimbereich [6] sowie im Bereich der transkutanen Energieübertragung zur 
Versorgung von Implantaten [7] stark vertreten. Den höheren Leistungsbereich 
nehmen hauptsächlich industrielle Anwendungen in schmutzkritischen Berei-
chen, in Nass- und Feuchtbereichen und in Bereichen ein, in denen der mecha-
nische Verschleiß aus ökonomischen Gründen und der mechanische Kontakt 
aus Sicherheitsgründen unerwünscht sind. Zahlreiche Anwendungsbeispiele 
finden sich im Bereich industrieller Transportsysteme mit typischerweise 
ausgeprägt langer Primärseite entlang eines zwangsgeführten linearen Verfahr-
wegs als sogenannte „Monorail“-Systeme [8], [9], [10], [11]. Bei Anwendungen 
ohne Zwangsführung, wie beispielsweise fahrerlosen Flurförderzeugen [12] 
sind in der Regel Systeme zur aktiven Spurführung entlang des Verfahrwegs 
erforderlich [13], [14]. Im Bereich industrieller Transportsysteme existiert ein 
großes Angebot industrietauglicher Lösungen namhafter Hersteller von denen 
Paul Vahle GmbH & Co. KG., SEW-EURODRIVE GmbH & Co. KG. und 
Conductix Wampfler GmbH lediglich als Beispiele aus dem deutschen Sprach-
raum genannt werden. Anwendungen mit rotierendem Übertrager werden 
beispielsweise in [15], [16] für die Versorgung einer Radarantenne und in [17] 
zur kontaktlosen Energieübertragung über die Drehachse eines Industrieroboters 
vorgestellt. Aus wissenschaftlicher Sicht interessant ist die Unterwasser-
Anwendung [18] zur kontaktlosen Energieversorgung eines U-Boots im Hafen, 
wobei insbesondere die Untersuchung der durch elektrisch leitendes Meerwas-
ser hervorgerufenen Verlusteffekte einen besonderen Stellenwert einnimmt. 
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 Die induktive Energieübertragung im Anwendungsfeld 2.2.1
der Elektromobilität 
Die Elektromobilität hat in den vergangenen Jahren in Forschung und Entwick-
lung zunehmend an Interesse gewonnen - die kontaktlose Kopplung fahrzeug-
seitig mitgeführter elektrischer Energiespeicher mit dem Energienetz bzw. zur 
kontinuierlichen Übertragung von Traktionsenergie entlang des Fahrwegs wird 
als Schlüsseltechnologie gesehen. Als wesentliche Nachteile konduktiver 
Lösungen zur Versorgung des mitgeführten Energiespeichers werden die 
Anschaffungs- und Instandhaltungskosten der Kabelzuleitung gesehen - ent-
scheidende Kostenträger sind Vandalismus, Diebstahl, Verschleiß und Ver-
schmutzung [1]. Die Automobilindustrie verzeichnet in den vergangenen Jahren 
einige Neuzustiege was Investitionen in diese Technologie angeht: 
 
Abb. 2.1: Investitionen in induktives Laden für Elektrofahrzeuge, OEM-Zustiege 
nach [1]. 
In der Folge ist die Zahl der Publikationen aus diesem Bereich rasch angestie-
gen und es existiert derzeit eine Vielzahl von teilweise öffentlich geförderten 
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Projekt Kooperationspartner Eckdaten
EMIL - Braunschweig 
fährt induktiv 
- Braunschweig Verkehrs AG, 
- Bombardier Transportation, 
- BS-Energy, 
- TU Braunschweig. 
System BT Primove, Einsatz 
im Stadtbusverkehr, 200 kW 
max. 
Laufendes Förderprojekt BMVBS, Abschluss 2013, www.bmvbs.de 
Leuchtturmprojekt 
„Primove Mannheim“ 
- Rhein-Neckar Verkehr GmbH, 
- Bombardier Transportation, 
- Stadt Mannheim, 
- KIT Karlsruhe. 
System BT Primove, Einsatz 
im Stadtbusverkehr, 200 kW 
max. 
Laufendes Förderprojekt BMVBS, Abschluss 2015, www.bmvbs.de 
Kabelloses Laden von 
Elektrofahrzeugen 
(W-Charge) 
- Volkswagen AG, 
- Audi Electronics Venture GmbH, 
- Fraunhofer IWES, 
- Paul Vahle GmbH. 
Schwerpunkt: Drahtloskom-
munikation zwischen der 
Fahrzeugseite und der 
Netzseite, Leistung: 3,6 kW 




- Conductix-Wampfler GmbH,  
- Daimler AG. 
Schwerpunkte: Kabelloses 
Laden für ein Range-
Extender-Fahrzeug, 
Systemintegration. 




- BMW AG, 
- Siemens AG. 
Schwerpunkt: Erzielung 
eines möglichst hohen 
Wirkungsgrades bei der 
Energieübertragung durch 
die intelligente Steuerung 
der Ladeeinrichtung. 





- Daimler AG, Böblingen, 
- EnBW AG, 
- IPT GmbH, 
- Porsche Engineering Group GmbH, 
- Robert Bosch GmbH, 
- DLR, Stuttgart, 
- KIT Karlsruhe 
- Universität Stuttgart. 
Schnellladesystem 22kW. 
Integration des Ladesystems 
ins Energieversorgungsnetz. 
Laufendes Förderprojekt BMBF, 2013-2015, www.bmbf.de 
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Die Einhaltung von Grenzwerten für charakteristische Größen des elektromag-
netischen Feldes nimmt eine zentrale Rolle ein. Die von der International 
Commission on Non-Ionizing Radiation Protection (ICNIRP) ausgearbeiteten 
Richtlinien haben sich trotz ihres empfehlenden Charakters weitgehend zum 
Standard etabliert und sind beispielsweise in Europa mittlerweile zur Basis 
einiger EG-Richtlinien über den Einflussbereich elektromagnetischer Felder1,2 
geworden [19]. Nebst diesen internationalen Richtlinien sind zahlreiche länder-
spezifische Regelwerke vorhanden. Beim VDE liegt ein Normentwurf für das 
kabellose Laden von Elektrofahrzeugen vor3. Die Endfassung ist derzeit auf 
2014 datiert. Die SAE hat analog die Veröffentlichung der Norm J2954 für das 
Jahr 2015 angekündigt. 
Um die Grenzwertvorgaben im Expositionsbereich von Personen überhaupt 
einhalten zu können, ist in aller Regel der Einsatz hochpermeabler Materialien 
zur besseren Führung des magnetischen Flusses unumgänglich. Hinzu kommt 
üblicherweise auch der Einsatz großflächig elektrisch leitfähiger Materialien zur 
Schirmung durch den Wirbelstromeffekt im direkten Umfeld der Spulensyste-
me. [20] und [21] liefern eine gute Übersicht zu dieser Thematik. [22] stellt 
einen 2.5kW-Laborprototypen des Oak Ridge National Laboratory (ORNL) mit 
großem Luftspalt (>300mm) - gänzlich ohne den Einsatz hochpermeabler 
Materialien vor. Abgesehen davon weist die große Vielfalt der im Rahmen 
wissenschaftlicher Veröffentlichungen vorgestellten Labormuster und industri-
ellen Anwendungen sowohl Systeme mit solchen Maßnahmen auf Primär- und 
Sekundärseite als auch Systeme mit nur sekundärseitigen Maßnahmen auf. Bei 
Systemen mit räumlich ausgedehnt langer Primärseite (z.B. zur Übertragung der 
Energie entlang eines Verfahrwegs) oder bei Anwendungen mit einer hohen 
Anzahl an (zur punktuellen Übertragung vorgesehenen) Primärsystemen wird 
der Einsatz hochpermeabler Materialien aus ökonomischen Gründen oft auf die 
Sekundärseite beschränkt. 
                                                             
 
 
1 Richtlinie 1999/519/EG zur Begrenzung der Exposition der Bevölkerung. 
2 Richtlinie 2004/40/EG über Mindestvorschriften zum Schutz von Sicherheit und Gesundheit der 
 Arbeitnehmer vor der Gefährdung durch elektromagnetische Felder. 
3 DIN EN 61980-1 Kontaktlose Energieübertragungssysteme (WPT) für Elektrofahrzeuge 
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Bei der Gestaltung der Primärseite werden verschiedene Ansätze verfolgt - die 
Zuführung der Energie entlang des Fahrwegs analog zu den eingangs erwähnten 
industriellen Beispielen findet auch im Anwendungsfeld der Elektromobilität 
Interesse. Der Hauptvorteil einer kontinuierlichen Zuführung von Traktionse-
nergie während der Fahrt wird in der Einsparung an mitzuführender Energie im 
Traktionsenergiespeicher des Fahrzeugs und den daraus resultierenden Einspa-
rungen punkto Gewicht und Bauraum gesehen [20], [23], [24], [25]. Die in aller 
Regel systembedingt fehlende Spurführung führt zu Effektivitätseinbußen 
aufgrund der suboptimalen Ausrichtung des Sekundärsystems gegenüber dem 
Primärsystem. Zur Verminderung der Empfindlichkeit gegenüber Lateralversatz 
zur optimalen Spur werden in [26], [27], [28], [29] Versuche an einem System 
mit zwei orthogonal ausgeprägten Pfaden für den magnetischen Fluss beschrie-
ben. In [30] wird die positionstolerante Auslegung des magnetischen Kreises für 
ein System zur punktuellen Übertragung vorgestellt. Vom Prinzip her ebenfalls 
punktuell übertragend, von der zulässigen Positioniertoleranz her jedoch eher 
mit Systemen für die Versorgung entlang eines Pfads vergleichbar ist der vom 
Fraunhofer IISB vorgestellte Konzeptansatz [32]. Sowohl Primär- als auch 
Sekundärsystem enthalten mehrere versetzt angeordnete Spulen, zwischen 
denen gezielt umgeschaltet wird. 
Gemessen an der Anzahl wissenschaftlicher Veröffentlichungen stellt die 
punktuelle Übertragung jedoch den weitaus größeren Teil dar. 
Zum dynamischen Abgleich der schwankungsbehafteten primärseitigen Selbst-
induktivität eines einphasigen Systems im Betrieb wird in [31] eine auf der 
Anpassung der Betriebsfrequenz basierende Methode nach dem Vorbild eines 
„Maximum Power Point Trackings“ (MPPT) vorgestellt. In [33] wird zum 
dynamischem Abgleich während des Betriebs eine Phasenregelung für den 
primärseitig speisenden Wechselrichter vorgestellt. In [34] wird der dynamische 
Abgleich der parallelkompensierten Sekundärseite während des Betriebs 
mithilfe einer geschalteten Induktivität an einem Labormuster präsentiert. Auf 
der Basis eines Korrelationsansatzes beinhaltet die Veröffentlichung nebst der 
schaltungstechnischen Realisierung des Stellglieds auch einen Vorschlag für die 
Stellglied-Ansteuerung. In [35], [36], [37] wird der dynamische Abgleich der 
Sekundärseite mithilfe eines Transduktors als Stellglied vorgestellt. Der Trans-
duktor wirkt dabei als steuerbare Induktivität, wobei die Nachführung des 
optimalen Betriebspunktes mithilfe eines zeitdiskret arbeitenden Systems 
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erfolgt. Im Zentrum dieser Abgleichsteuerung steht wiederum ein Verfahren 
nach dem Vorbild eines MPP-Trackings [38], dessen Suchschrittweite mithilfe 
eines Fuzzy-Systems eingestellt wird. In [39] wird der erforderliche Stellbereich 
der Transduktor-Anordnung für ein Labormuster untersucht. In [40] wird ein 
Ansatz für die dynamische Abstimmung eines parallelkompensierten Sekundär-
systems, basierend auf einer geschalteten Kondensatorbank, vorgestellt. Die 
einzelnen Kondensatoren können je nach Anforderungen einzeln zum Schwing-
kreis geschaltet werden. 
Eine Forschergruppe der Auckland University macht seit etwa 2008 mit wissen-
schaftlichen Publikationen und Patenten im Bereich bidirektionale induktive 
Energieübertragung auf sich aufmerksam – die Anwendungen zielen überwie-
gend auf den Aspekt „Vehicle to Grid“ (V2G) ab, bei der die Kopplung elektri-
scher und hybridelektrischer Fahrzeuge mit dem elektrischen Netz eine bedeut-
same Rolle einnimmt [41], [42], [43], [44], [45], [46] [47]. Die vorgestellten 
Anwendungsbeispiele und Labormuster sind allesamt für die punktuelle Über-
tragung von Energie vorgesehen. 
Die bisher vorgestellten Untersuchungen basieren allesamt auf einer einphasi-
gen Struktur, bei der sowohl das Primär- als auch das Sekundärsystem einphasig 
ausgeführt sind. In [13], [48] und [49] wird ein System zur punktuellen Über-
tragung mit dreiphasiger Primärseite zur Aufladung der Traktionsbatterie eines 
Elektrofahrzeugs vorgestellt, während in [50] näher auf die magnetische Kopp-
lung der drei Phasen des Primärsystems eingegangen wird. 
Bei der mathematischen Modellierung berührungsloser induktiver Energieüber-
tragungssysteme ist das Modell der gekoppelten Spulen die meistverbreitete 
Betrachtungsgrundlage. Zwecks weitergehender Analyse des gesamten indukti-
ven Energieübertragungssystems wird in [51] ein einfaches Mittelungsverfahren 
vorgestellt, das die rechenzeitoptimierte numerische Simulation des Systems 
erleichtern soll.  
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2.3 Grundlagen der induktiven Energieübertragung 
 Physikalische Grundlage gekoppelter Spulen 2.3.1
Der vorliegende Abschnitt behandelt die mathematische Beschreibung gekop-
pelter Spulen, welche die Grundlage für alle weiteren Betrachtungen bildet. Die 
Zusammenhänge sind im Wesentlichen bereits aus der Theorie des elektrischen 
Transformators mit Eisenkern bekannt. 
2.3.1.1. Lose gekoppelte Spulen im isotropen, magnetisch linear 
wirkenden Feldmedium 
Im direkten Vergleich zum konventionellen Transformator werden bei Syste-
men zur induktiven kontaktlosen Energieübertragung keine oder nur ab-
schnittsweise hochpermeable ferromagnetische Werkstoffe zur gezielten 
Führung des magnetischen Flusses eingesetzt. 
 
Abb. 2.2: Lose gekoppelte Spulen und magnetische Flüsse. 
Beim konventionellen Transformator bringt der Eisenkern mit der guten Füh-
rung des magnetischen Flusses eine starke Kopplung der beteiligten Spu-
len/Wicklungen mit sich. Bei Systemen zur induktiven Energieübertragung 
kann aufgrund des teilweise oder gänzlich fehlenden hochpermeablen Kernma-
terials lediglich von loser Kopplung gesprochen werden [52], [53] und [54]. 
Als Grundlage für die mathematische Beschreibung magnetisch gekoppelter 
Spulen sind aus den Maxwell‘schen Feldgleichungen vor allem das Induktions- 
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Feldgrößen hängen die Wirbel des Magnetfeldes H wie folgt von der elektri-












Die Integralform dieser Maxwell’schen Gleichung liefert die integrale Feldgrö-
ße Θ (Durchflutung) und stellt in dieser Form das Durchflutungsgesetz dar: 




Jede zeitliche Änderung des Magnetfeldes führt zu einem elektrischen Gegen-












Die Integralform dieser Gleichung stellt das Induktionsgesetz dar und liefert 
die zeitliche Änderung der integralen Feldgröße Φ (magn. Fluss). Die elektri-
sche Zirkulation über den geschlossenen Rand c einer Fläche A entspricht der 











Für den magnetischen Fluss gilt dabei: 




Aus der Integralform der beiden Gesetze lässt sich am Flusspfad einer strom-


















Der magnetische Leitwert ist durch den Quotienten des sich einstellenden 
magnetischen Flusses (Flächenintegral über die magnetische Flussdichte) und 
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der Durchflutung (magnetische Spannung, Ringintegral entlang der geschlosse-
nen Linie S) gegeben: 
 
Abb. 2.3: Zur Verdeutlichung des Flusspfads symbolisch dargestelltes Magnetfeld 
an einer Spulenanordnung. 
Für die Modellierung zweier gekoppelter Spulen des aus Primär- und Sekundär-
spule bestehenden Systems wird eine Anordnung nach Abb. 2.2 herangezogen. 
Der elektrische Strom in der ersten Spule erzeugt einen magnetischen Fluss Φ11. 
Dieser magnetische Fluss durchsetzt die zweite Spule teilweise und induziert in 
dieser nach dem Induktionsgesetz eine Spannung. Die räumliche Trennung der 
beiden Spulen, gepaart mit dem fehlenden geschlossenen Eisenkern haben zur 
Folge, dass nur ein verhältnismäßig geringer Anteil des von Spule 1 erzeugten 
Flusses Φ11 die Spule 2 mit Φ21 durchsetzt. Dasselbe Verhalten zeigt sich für 
den von Spule 2 erzeugten Fluss, welcher die Spule 1 nur teilweise durchsetzt. 
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Die erste Indexziffer bezeichnet den Ort der Wirkung und die zweite Indexziffer 
den Ort der Ursache. Im Folgenden wird der Einfachheit halber ausschließlich 
vom Fall gleichsinniger Kopplung ausgegangen. 
 Mathematische Beschreibung der unbeschalteten 2.3.2
Spulenanordnung 
Spule 1 Spule 2 
Flüsse 
1111111 iNGG MM  (2-9) 2222222 iNGG MM  (2-10)
11121112121 iNGkk M  (2-11) 22212221212 iNGkk M  (2-12)
12111   (2-13) 21222   (2-14)
Im linear wirkenden Feldmedium (von der Flussdichte unabhängige konstante 
Permeabilität µ) ist die Superposition der Flussanteile in den Spulen 
zulässig [56]. Außerdem wird angenommen, dass alle N Windungen vom 
gleichen Fluss durchsetzt werden. Der „gesamte“ Fluss in den Spulen lässt sich 
dann wie folgt notieren: 
12111   (2-15) 21222   (2-16)
Flussverkettungen 



































Aus der Superposition aller Flüsse und aus den Flussverkettungen in den beiden 
Spulen lassen sich elektrische Ersatzgrößen aus den integralen Feldgrößen in 
Form folgender Selbst- und Gegeninduktivitäten notieren: 




111 LGNL M  (2-23) 22
2
222 LGNL M  (2-24)
2122112 MGkNNL   (2-25) 1211221 MGkNNL   (2-26)
Im isotropen Feldmedium existiert eine gemeinsame Gegeninduktivität (Sym-
metrie der Gegeninduktivität aufgrund magnetischer Reziprozität [57]) und es 
gilt:  
MLL  2112  (2-27)
2112 kkk   (2-28)
21 LLkM   (2-29)
Nach DIN 1304-1 wird für die Bezeichnung von Gegeninduktivitäten L12 und 
L21 vorgeschrieben. Diese Vorschrift hat sich in der Praxis jedoch nicht bewährt, 
weil die Selbstinduktivitäten nicht deutlich genug von den Gegeninduktivitäten 
unterschieden werden können [58]. Deshalb wird fortan auch im Rahmen dieser 
Arbeit die alte Bezeichnung beibehalten. Die beiden Selbstinduktivitäten L11 
und L22 werden unter den Bezeichnungen L1 und L2 geführt. 
Mithilfe der hergeleiteten Induktivitäten lässt sich nun eine Beschreibung der 
beiden lose gekoppelten Spulen mit rein elektrischen Größen wie folgt notieren:  
 1111   dt
d




















































Bei der Differentiation des Produktes aus Induktivität und Strom muss die 
Kettenregel berücksichtigt werden. Aufgrund der Verhältnisse lässt sich aber 
die zeitliche Änderung der Induktivitäten vernachlässigen – die Induktivitäten 
ändern sich sehr viel langsamer als die Ströme: 
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Aus (2-32) und (2-33) folgt: 













Aus diesen Gleichungen lässt sich anschaulich eine von mehreren üblichen 
Varianten eines elektrischen Äquivalents zur Beschreibung zweier im isotropen 
Feldmedium gekoppelten Spulen mit konzentrierten Parametern aufstellen: 
 
Abb. 2.4: Elektrisches Ersatzschaltbild zweier gekoppelter Spulen. 
Die vom klassischen Transformator her bekannten T-Ersatzschaltbilder mit 
Streu- und Hauptinduktivitäten lassen sich aus dieser Darstellung heraus herlei-
ten und stellen somit eine weitere Abstraktionsstufe dar. Diese zusätzliche 
Abstraktionsstufe wird im Bereich induktiver Energieübertragungssysteme in 
wissenschaftlichen Publikationen zwar vereinzelt wahrgenommen, ist aber 
mehrheitlich unüblich. Wie sich später zeigen wird, ist die aus der T-
Ersatzschaltung als wesentliches Element hervorgehende Definition der 
Streuinduktivität im Gegensatz zum klassischen Transformator mit Eisenkern 
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 Homogenität des Feldmediums und Einfluss auf die 2.3.3
Parameter der unbeschalteten Spulenanordnung 
Wenn das Spulensystem im isotropen und homogenen Feldmedium (magnetisch 
linear wirkend, unabhängig von der Feldstärke und der räumlichen Orientie-
rung) betrieben wird, so sind die beiden Selbstinduktivitäten unabhängig von 
der Lage der beiden Spulen zueinander. Dies ist beispielsweise bei zwei Luft-
spulen der Fall. Die Selbstinduktivitäten bleiben unabhängig von der gegensei-
tigen Kopplung konstant, da die magnetischen Leitwerte GM1 und GM2 unabhän-
gig von der Lage der beiden Spulen zueinander konstant bleiben. 
Insbesondere bei Systemen für die Übertragung größerer Leistungen erfolgt 
meist zusätzlich der Einsatz von Materialien mit hoher Permeabilität in Bezug 
auf das ansonsten umgebende Feldmedium. Diese Maßnahme wird hauptsäch-
lich zur gezielten Flussführung im Sinne der EMV und/oder zur Verbesserung 
der Kopplung im direkten Umfeld der lose gekoppelten Spulen ergriffen. Das 
die Spulen unmittelbar umgebende Feldmedium wird dadurch jedoch inhomo-
gen und die magnetischen Leitwerte GM1 und/oder GM2 werden abhängig von 
der Lage der beiden Spulen zueinander. Bei Systemen mit zueinander variieren-
der Spulenlage verändern sich mit der Lageänderung nebst der Gegeninduktivi-
tät auch die Selbstinduktivitäten. 
 
Abb. 2.5: Beispiel mit zusätzlich verbautem Eisen/Ferrit-Kern sowohl in der Primär- 
als auch in der Sekundärspule (umgebendes Feldmedium ist Luft). 
Wird die Flussführung mit dem Einsatz hochpermeabler Materialien in Bezug 
auf das ansonsten umgebende Feldmedium nur in der Sekundärspule gezielt 
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gigkeit von der Lage der beiden Spulen zueinander, während der magnetische 
Leitwert GM2 konstant bleibt. 
Somit zeigt neben der Gegeninduktivität auch die Selbstinduktivität der Primär-
spule eine Abhängigkeit von der Lage der beiden Spulen zueinander, während 
die Selbstinduktivität der Sekundärspule bei Veränderung der Lage beider 
Spulen zueinander konstant bleibt. 
 
Abb. 2.6: Beispiel mit zusätzlich verbautem Eisen/Ferrit-Kern in der Sekundärspule 
(umgebendes Feldmedium ist Luft). 
Gepaart mit den hochpermeablen Materialien zur gezielten Flussführung 
werden oft auch elektrisch leitfähige Materialien mit μr = 1 eingesetzt (z.B. Alu- 
oder Kupfersheets). Diese Materialien nehmen lediglich aufgrund der Wirbel-
ströme im Material und den damit verbundenen Magnetfeldern gezielten 
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 Kompensation der Spulenanordnung 2.3.4
Spulenanordnungen für die induktive Energieübertragung weisen, wie bereits 
erwähnt, in der Regel aufgrund der Kopplungsverhältnisse im Vergleich zu 
klassischen Transformatoren sehr hohe Streufeldanteile auf. Heutige Systeme 
erreichen in der Praxis mit maximalen Kopplungsfaktoren bis etwa 0.6 eine 
vergleichsweise niedrige Kopplung zwischen Primär- und Sekundärspule [59]. 
Die in den Spulen erzeugten Flüsse durchsetzen so nur mit einem relativ kleinen 
Anteil die jeweils gegenüberliegende Spule und führen somit zu vergleichswei-
se großen Verhältnissen von Selbst- zu Gegeninduktivität. Um die dadurch 
anfallende Blindleistung von der speisenden Seite am Eingang des Systems 
sowie von der Beschaltung am Ausgang des Systems wirksam fernzuhalten, 
wird in der Regel direkt vor/nach den Spulen statisch mit kapazitiven Elemen-
ten kompensiert. Schaltungstechnisch sind vier Grundstrukturen üb-
lich [52], [53], [60], [61]. Dabei wird die statische Kompensationskapazität 
sowohl primär- als auch sekundärseitig entweder in Serie oder parallel zu den 
Klemmen der Spulen/Wicklungen geschaltet, woraus sich die vier aufgelisteten 
Kombinationen ergeben: 
 
Abb. 2.7: Übliche Grundstrukturen bei der Kompensation des Systems: PPSP (oben 
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2.3.4.1. Kompensation der Sekundärseite 
Ausgehend von einer sich bei Nennfrequenz reellwertig verhaltenden Last an 
den Klemmen der kompensierten Sekundärspule/Wicklung wird die Kompensa-
tionskapazität bei Serienkompensation auf die zugehörige Selbstinduktivität 
angesetzt: 
 
Abb. 2.8: Serienkompensierte Sekundärseite 
Der als Spannungsquelle dargestellten induzierten Spannung steht bezüglich der 





























Im Imaginärteil des Ausdrucks verschwindet die reellwertige Lastimpedanz RL 
– die Auslegung der Kompensationskapazität erfolgt somit unabhängig von der 
Lastimpedanz RL. Bei parallelkompensierter Sekundärseite sind die Verhältnisse 
etwas komplexer – erst wird das Ersatzschaltbild der Spule/Wicklung mithilfe 
des Mayer-Norton-Theorems an der Nennfrequenz für Grundschwingungsgrö-
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Das resultierende Netzwerk bildet einen realen (verlustbehafteten) Parallel-
schwingkreis, der von einer ideellen Stromquelle gespeist wird: 
 
Abb. 2.9: Parallelkompensierte Sekundärseite. 








































Die Kompensationskapazität C2 wird nun so auf L2p angesetzt, dass der entstan-

































Mit verschwindendem Imaginärteil der komplexen Admittanz Yab verschwindet 
auch der Realteil der Impedanz Zab. Üblicherweise wird die Kompensationska-
pazität unter Vernachlässigung von R2 direkt auf die Selbstinduktivität L2 
angesetzt [61], [62]. Die beschaltete Spule verhält sich wie eine Stromquelle 
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2.3.4.2. Kompensation der Primärseite 
Als Verständnisgrundlage für die Primärkompensation wird üblicherweise die 
reflektierte Impedanz der Sekundärseite [63] herangezogen. Das Ziel bei der 
Kompensation der Sekundärseite liegt darin, deren induzierte Spannung einer 
reellwertigen Impedanz gegenüberzustellen. Unter diesen Voraussetzungen 
liefert die Primärseite keine pendelnden Leistungsanteile (Blindleistung) über 
den Luftspalt an die Sekundärseite und die auf die Primärseite reflektierte 
Impedanz der kompletten Sekundärseite ist rein reellwertig. Bei der Kompensa-
tion der Primärseite steht nun unter diesen Voraussetzungen dasselbe Ziel im 
Vordergrund: Bezüglich der Anschlussklemmen der kompensierten Primärspu-
le/-Wicklung soll sich der ganze Aufbau der speisenden Quelle gegenüber reell 
wertig verhalten. Bei serienkompensierter Primärseite wird analog zur Kompen-
sation der Sekundärseite vorgegangen: 
 
Abb. 2.10: Serienkompensierte Primärseite. 
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Bei parallelkompensierter Primärseite wird unter der Voraussetzung einer 
reellwertig reflektierten Impedanz analog zur parallelkompensierten Sekundär-
seite vorgegangen: 
 
Abb. 2.11: Parallelkompensierte Primärseite. 
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 Primärseitige Einprägung eines konstanten Stroms 2.3.5
In Anbetracht der hohen erforderlichen Grundschwingungsfrequenzen kommen 
bei primärseitiger Speisung mit einem Spannungszwischenkreis-
Pulswechselrichter klassische Unterschwingungs-Steuerverfahren mit hoher 
Schaltzahl kaum in Frage. Das einzig sinnvolle Steuerverfahren ist aufgrund der 
minimal möglichen Schaltzahl die Grundfrequenztaktung: 
 
Abb. 2.12: Ausgangsspannung eines Dreipunkt-Pulswechselrichters mit Speisung ab 
Spannungszwischenkreis bei Grundfrequenztaktung. 
Die Einprägung eines konstanten Stroms in der Primärseite wird üblicherweise 
mittels eines passiven Gyrator-Netzwerks bewerkstelligt, welches zwischen 
Pulswechselrichter und kompensierter Primärseite liegt. Das resonant betriebene 
Gyrator-Netzwerk hat die Aufgabe, eine konstante Wechselspannung in einen 
konstanten Wechselstrom umzusetzen. Durch sein schmalbandiges Verhalten 
bringt es zugleich den Vorteil mit sich, den Oberschwingungsgehalt der Wech-
selrichter-Ausgangsspannung effektiv von der bestromten Primärseite fernzu-
halten. Das geforderte Verhalten kann in der einfachsten Variante mit drei 
diskreten Energiespeichern in vier verschiedenen Schaltungsvarianten erreicht 
werden (nachfolgende Abb. 2.13). Die Netzwerke stellen resonant betriebene 
passive Vierpole dar und weisen alle das geforderte Verhalten eines Spannung-
zu-Strom-Wandlers auf. Die Amplitude des Stroms am Vierpolausgang ist 
proportional zur Grundschwingungsamplitude der Wechselrichter-
Ausgangsspannung. Die Spulen und Kondensatoren des resonant betriebenen, 
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Die vier möglichen Schaltungsvarianten sind wie folgt schematisch darstellbar: 
 
Abb. 2.13: LCL-Vierpole (links) und CLC-Vierpole (rechts) in T- (oben) und π-
Anordnung (unten) der Elemente. 
Das resonante Übertragungsverhalten für den LCL-Vierpol in T- und den CLC-













Bei den beiden anderen Schaltungsvarianten CLC-Vierpol in T- und LCL-
Vierpol in π-Anordnung unterscheidet sich das Übertragungsverhalten lediglich 
im Vorzeichen der rechten Seite beider obiger Gleichungen. Bei der praktischen 
Realisierung ist die Schaltungsvariante T-LCL aufgrund der eingangsseitig in 
Serie liegenden Drossel am vielversprechendsten: Die Schaltung eignet sich so 
hervorragend für den Betrieb am Ausgang eines Pulswechselrichters mit Spei-
sung aus einem infrastrukturseitigen Spannungszwischenkreis bzw. einer 
spannungseinprägenden Quelle. Im Falle einer serienkompensierten Primärseite 
kann die ausgangsseitige Induktivität je nach Auslegung als diskretes Bauele-
ment gar vollständig eingespart werden, indem die Induktivität der Primärseite 
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Die primärseitige Kompensationskapazität C1 wird in diesem Fall bedarfsgemäß 
nur auf einen Teil der primärseitigen Selbstinduktivität L1 angesetzt: 
 
Abb. 2.14: Typische Einsatzkonfiguration – Serienkompensierte Primärseite an 
Pulswechselrichter mit eingeprägter Eingangsspannung (L1 > Lf). 
Im Zusammenhang mit einer parallelkompensierten Primärseite und dem 
Betrieb an einem Pulswechselrichter mit Speisung aus einem infrastrukturseiti-
gen Spannungszwischenkreis bzw. einer spannungseinprägenden Quelle er-
scheint folgende Schaltung sinnvoll: 
 
 
Abb. 2.15: Typische Einsatzkonfiguration – Parallelkompensierte Primärseite an 
Pulswechselrichter mit eingeprägter Eingangsspannung (L1 = Lf). 
Anstelle eines Vierpols, bestehend aus drei diskreten Bauelementen ist lediglich 
eine Drossel von nöten, die zwischen Wechselrichterausgang und parallelkom-
pensierte Primärseite geschaltet wird. Die Drossel als diskretes Bauteil bildet 
zusammen mit der Kompensationskapazität und der Selbstinduktivität der 
Primärseite einen LCL-Vierpol in T-Struktur. 
Die Schaltungsvariante π-CLC wäre denkbar bei parallelkompensierter Primär-
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Speisung aus einem Gleichstromzwischenkreis bzw. einer stromeinprägenden 
Quelle. Die ausgangsseitig liegende Kapazität kann bei entsprechender Ausle-
gung für die Kompensation der Sekundärseite mitverwendet werden. Die 
verbleibenden zwei Vierpol-Strukturen nach Abb. 2.13 eignen sich aufgrund der 
ungünstigen Verschaltung der Kondensatoren im Vierpol nur begrenzt für den 
Einsatz eines vom Gleichspannungs-Zwischenkreis bzw. von einer spannungs-
einprägenden Quelle gespeisten Pulswechselrichters. Sie werden hier nicht 
weiter betrachtet. 
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 Verallgemeinerung der Gleichungen 2.3.6
Im Folgenden werden die im ersten Abschnitt vorgestellten Gleichungen für die 
Beschreibung zweier magnetisch miteinander gekoppelten Spulen auf den Fall 
K miteinander magnetisch gekoppelter Spulen verallgemeinert. Ausgangslage 
sind wiederum die integralen Feldgrößen. Zusätzlich werden an dieser Stelle die 
verallgemeinerten Spulenindizes m und n eingeführt: 
Flüsse 
In Spule n erzeugter magnetischer Fluss: 
nnMnnn iNG   (2-53)
In Spule n erzeugter, die Spule m durchsetzender magnetischer Flussanteil: 
nnMnmnnnmnmn iNGkk   (2-54)
mit: 
nmkmn  für    1  (2-55)
Im linear wirkenden Feldmedium ist wiederum die Superposition der Flussan-
teile in den Spulen zulässig [56]. Somit lässt sich der resultierende Fluss in 
Spule m aus der Summe aller in Spule m wirkenden Flussanteile, hervorgerufen 
von der/den Spule(n) n wie folgt notieren: 
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Es lässt sich analog zum Fall mit nur zwei Spulen der Übergang von integralen 
Feldgrößen zu elektrischen Größen über die Definition der Induktivität realisie-
ren: 
nMnmnmmn NGkNL   (2-58)

























    (2-59)
Spannungen 



















































   (2-60)
Im linear wirkenden Feldmedium existiert eine gemeinsame Gegeninduktivität, 
und es gilt aufgrund der Symmetrieeigenschaften der Gegeninduktivität auch 
hier wieder [56], [58]: 
nmmn LL   (2-61)
Gegeninduktivitäten werden hier wiederum mit M bezeichnet und die Induktivi-
täten mit m = n entsprechen den Selbstinduktivitäten: 
nmML mnmn  für      (2-62)
nmLL mmn  für        (2-63)
Von besonderem Interesse im Rahmen dieser Arbeit ist der Fall mit sechs durch 
ihre magnetischen Flüsse gekoppelten Spulen. Dieser Fall stellt die Grundlage 
eines Systems mit dreiphasiger Primär- und dreiphasiger Sekundärseite dar: 
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Abb. 2.16: Anordnung mit K lose gekoppelten Spulen als Grundlage eines Systems 
mit dreiphasiger Primär- und Sekundärseite. 
In diesem System mit sechs magnetisch gekoppelten Spulen lassen sich die 













































































































































































Mit R als Diagonalmatrix der ohmschen Widerstandsanteile R1…R6. Bei der 
Differentiation des Produktes aus Induktivität und Strom muss auch hier wieder 
die Kettenregel beachtet werden. Aufgrund der vergleichsweise langsamen 
Induktivitätsänderungen lässt sich die zeitliche Änderung der Induktivitäten 
jedoch auch hier wiederum vernachlässigen: 































3. Motivation: Probleme toleranz- und schwan-
kungsbehafteter Systeme 
Im vorliegenden Kapitel wird die Motivation dieser Arbeit anhand der Auswer-
tung von Messungen am realen, schwankungsbehafteten System weiter veran-
schaulicht. Reale Systeme zur induktiven Energieübertragung sind einer Viel-
zahl von Störgrößen ausgesetzt, die das Betriebsverhalten und den Arbeitspunkt 
des Systems wesentlich beeinflussen können. Das Hauptaugenmerk dieser 
Arbeit liegt, wie bereits einleitend angedeutet, auf der Nachführung des optima-
len Betriebspunkts der Sekundärseite. Abweichungen der Lage vom Nominal-
punkt (Lagefehler) sowie die Temperatur sind wichtige Einflussfaktoren, wie im 
Folgenden aufgezeigt wird. 
3.1 Einfluss- / Störgrößen in realen Systemen 
In aller Regel ist die Sekundärseite derjenige Teil des Systems, der ortsverän-
derlich in Bezug zur Primärseite angeordnet ist. Zu den wichtigsten Störgrößen 
an realen Systemen zählen Lagefehler bei der Ausrichtung des beweglichen 
Teils relativ zum ortsfesten Teil der Spulenanordnung. Die meist mit dem Ziel 
der magnetischen Flussführung oder einer Schirmwirkung verbauten weich-
magnetischen, hochpermeablen Werkstoffe führen insbesondere bei Lagefeh-
lern dazu, dass sich die Reluktanz der magnetischen Flusspfade aller beteiligten 
Spulen / Wicklungen verändert und so zu Abweichungen von Selbst und 
Kopplungsinduktivitäten führt. Die temperaturabhängigen Permeabilitätseigen-
schaften der hochpermeablen Werkstoffe haben ähnlichen Einfluss auf die 
Reluktanz der Flusspfade (siehe nachfolgende Abb. 3.1). Ebenfalls einer 
Temperaturabhängigkeit unterliegen die statischen Kompensationskapazitäten. 
In gleicher Weise wie die Induktivitätsänderungen wirkt diese Temperaturab-
hängigkeit auf die Abstimmung des Systems störend ein. 
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Abb. 3.1: Temperaturverhalten typischer Ferritwerkstoffe für die Anwendung in der 
Leistungselektronik. (Quelle: Kaschke Components GmbH) 
Das mithilfe der statischen Kompensationskapazitäten auf den nominalen 
Betriebspunkt abgestimmte Sekundärsystem erfüllt die Blindleistungsvorgaben 
nicht mehr - die Primärseite muss pendelnde Leistungsanteile über den Luftspalt 
liefern. Bei gleichbleibender Wirkleistungsanforderung führt dies zu erhöhten 
Strömen und damit verbundenen erhöhten Verlusten. Die durch mittelwertfreie 
Leistungsanteile representierte Blindleistung pendelt zwischen dem kompen-
sierten Spulenaufbau und der primärseitig einspeisende Stromrichtereinheit. 
Nebst den höheren Stromeffektivwerten kann sich dies, abhängig von der 
entstehenden Phasenverschiebung zwischen Strom und Spannung (bezüglich 
der Grundschwingungsgrößen) auch in Form von ungünstigen Schaltbedingun-
gen für die Halbleiter äussern. 
Im Folgenden wird die Auswirkung von Lagefehlern und Temperaturschwan-
kungen exemplarisch an einem vermessenen System verdeutlicht. Sowohl die 
Primär- als auch die Sekundärseite des betrachteten Systems ist dreiphasig 
ausgeführt, wobei die dreiphasige Primärseite als mäanderförmige Drehstrom-
wicklung aufgebaut ist. Die Sekundärseite beinhaltet ein System aus mehreren 
räumlich versetzt angeordneten Einzelwicklungen für jeden Phasenstrang, 
womit der Einfluss von Lagefehlern bereits durch gezielte konstruktive Gestal-
tungsmaßnahmen weitgehend eingeschränkt wird. Die dargestellten Verläufe 
von Blind- und Wirkleistung sind allesamt abgeleitete Größen und beziehen 
sich auf den Eingang des Sekundärsystems, während den drei Phasen der 
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dargestellten normierten Phasenstromverläufe beziehen sich auf die sekundär-
seitigen Phasenströme. Es sind jeweils die Verläufe mit einer festen statischen 
Kompensation im Nennbetriebspunkt den Verläufen mit nachgeführtem Be-
triebspunkt gegenübergestellt, um das Potential einer automatischen Nachfüh-
rung aufzuzeigen. Die Verläufe mit nachgeführtem Betriebspunkt bilden die 
Verläufe unter optimalen Abgleichbedingungen ab, da die Nachführung den 
tatsächlichen stets im optimalen Betriebspunkt hält. 
 
Abb. 3.2: Schematische Darstellung des vermessenen Systems mit Koordinatensys-
tem [81]. 
Die messtechnisch ermittelten Verläufe aller Selbst- und Gegeninduktivitäten 
dienen als Basis für ein elektrisches Äquivalent des Gesamtaufbaus (Kapitel 4) 
aus dem wiederum die benötigten Blind- und Wirkleistungsverläufe berechnet 
werden. Die Lagefehler werden bezüglich der Nominallage nur entlang der 
Achsen des in Abb. 3.2 dargestellten Referenzkoordinatensystems betrachtet. 
Winkelfehler um diese drei Achsen herum sind in dieser Arbeit nicht betrachtet. 
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3.2 Einfluss der Temperatur 
Am vermessenen Versuchsaufbau beeinflussen Permeabilitätsschwankungen im 
eingesetzten hochpermeablen Werkstoff kaum die Selbst- und Koppelparameter 
der beteiligten Spulen/Wicklungen - die eingesetzten Werkstoffe sind so ver-
baut, dass sie in erster Linie die Flussführung außerhalb des Spulensystems 
hinsichtlich Schirmung und lediglich in zweiter Linie die Kopplung der beteilig-
ten Wicklungen verbessern. Wesentlich größeren Einfluss nehmen die tempera-
turbedingten Schwankungen der statischen Kompensationskondensatoren: 
Während die Wirkleistungsübertragung nur kaum beeinträchtigt wird, nehmen 
die mittelwertfreien Leistungsanteile ohne Nachführung im betrachteten Be-
reich Werte bis 20% der Scheinleistung im Nennpunkt an. 
 
Abb. 3.4: Verlauf kompensierter Wirkleistung (P) und Blindleistung (Q) in Abhän-
gigkeit der Temperatur. Normierte Darstellung in der Nennlage [81] im Fall ohne (p) 
und mit Nachführung (a). 
Die Symmetrie der Phasenströme wird durch die Verstimmung wesentlich 
beeinflusst. Die drei Phasenströme driften im betrachteten Betriebstemperatur-
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Abb. 3.5: Verlauf der sekundärseitigen Phasenströme in Abhängigkeit der Tempera-
tur ohne Nachführung (p) und mit Nachführung (a) des Betriebspunktes. Normierte 
Darstellung in der Nennlage. 
3.3 Einfluss von Lagefehlern 
Ausgehend von der Nominallage ist der starke Einfluss von Lagefehlern entlang 
der Achsen der kartesischen Referenz nach Abb. 3.2 am Versuchsaufbau gut 
nachweisbar. Ohne die Nachführung bleibt das System auf die Nominallage 
abgestimmt und die statische Kompensation greift bei Lagefehlern nicht mehr 
vollständig. Es treten in allen Achsen pendelnde Leistungsanteile (Blindleis-
tung) bis teilweise weit über 20% der Nennscheinleistung auf. Die auftretenden 
pendelnden Leistungsanteile müssen vom Primärsystem geführt werden und 
konfrontieren dort auch den speisenden Stromrichter. 
Lageversatz entlang der X-Achse des Bezugssystems 
Unabhängig vom Vorzeichen des Versatzes nimmt die Wirkleistung bei kon-
stanter Lastimpedanz entlang der X-Achse näherungsweise proportional zum 
Lageversatz ab - im Fall ohne Nachführung deutlich stärker als im Fall mit 
Nachführung. Der Blindleistungshaushalt zeigt mit der Nachführung das 
erwünschte Verhalten: Keine pendelnden Leistungsanteile, auch bei Lagever-
satz. Ohne Nachführung steigen die pendelnden Leistungsanteile mit zuneh-
mendem Versatz vorerst stark an, bis dann die Überdeckung der Primärseite 
deutlich abnimmt. Auf die Symmetrie des durch die drei Phasenströme gebilde-
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ten Drehstromsystems hat der betrachtete Lageversatz verhältnismäßig großen 




Abb. 3.6: Verlauf von Wirkleistung (P) und Blindleistung (Q), (oben) und Verlauf 
der Pickup-Phasenströme (unten) in Abhängigkeit des translatorischen Versatzes in 
normierter Darstellung. Ausgehend vom Nennpunkt entlang der X-Achse [81] im 
Fall mit Nachführung (a) und ohne Nachführung (p). 
Lageversatz entlang der Y-Achse des Bezugssystems 
Versatz entlang der Lateralachse (Y) wirkt sich stark auf die Wirkleistungsüber-
tragung aus, die Nachführung der Kompensation bringt bei Lateralversatz 
jedoch nur begrenzten Mehrwert: Die zusätzlichen Wirkleistungseinbußen im 
Fall ohne Nachführung fallen vergleichsweise klein aus. Beim Blindleistungs-
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ralversatz das gewünschte Verhalten. Im Fall ohne Nachführung steigen die 
pendelnden Leistungsanteile mit zunehmendem Versatz ähnlich wie bei Versatz 
in X-Richtung vorerst rasch an, bevor sie zusammen mit abnehmender Überde-
ckung der Primärseite wieder abnehmen. Auf die Symmetrie der Ströme wirkt 
sich Lateralversatz deutlich schwächer aus als beispielsweise der Versatz 
entlang der X-Achse. Durch eine Nachführung kann jedoch insbesondere die 
Symmetrie der Phasenströme positiv beeinflusst werden. 
 
 
Abb. 3.7: Verlauf von Wirkleistung (P) und Blindleistung (Q), (oben) und Verlauf 
der Pickup-Phasenströme (unten) in Abhängigkeit des translatorischen Versatzes in 
normierter Darstellung. Ausgehend vom Nennpunkt entlang der Y-Achse [81] im 
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Lageversatz entlang der Z-Achse des Bezugssystems 
Mit zunehmendem Versatz entlang der Höhenachse des Bezugssystems nimmt 
die übertragene Wirkleistung ab. Zusammen mit der Kopplung des Primärsys-
tems zum Sekundärsystem nimmt auch die induzierte Spannung in den Spu-
len/Wicklungen ab und vermindert die übertragene Wirkleistung bei gleichblei-
bender Lastimpedanz. Die zusätzliche Wirkleistungseinbuße bei fehlender 
Nachführung der Kompensation ist relativ klein, bewegt sich aber dennoch im 
Bereich bis zu einigen Prozent bezogen auf die Scheinleistung in abgestimmter 
Nennlage. Hinsichtlich des Blindleistungshaushalts bringt die Nachführung 
auch hier wieder den erhofften Mehrwert: Die pendelnden Leistungsanteile 
verschwinden mit der Nachführung. In Bezug auf das durch die drei Phasen-
ströme gebildete Drehstromsystem wirkt sich die Nachführung der Kompensa-
tion positiv auf die Symmetrie aus. 
 
Abb. 3.8: Verlauf von Wirkleistung (P) und Blindleistung (Q) in Abhängigkeit des 
translatorischen Versatzes in normierter Darstellung. Ausgehend vom Nennpunkt 
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Abb. 3.9: Verlauf der Pickup-Phasenströme in Abhängigkeit des translatorischen 
Versatzes in normierter Darstellung. Ausgehend vom Nennpunkt entlang der Z-
Achse im Fall mit Nachführung (a) und ohne Nachführung (p). 
Notwendigkeit und Nutzen einer automatischen Nachführung der sekundärseiti-
gen Kompensation lassen sich gut anhand der betrachteten Szenarien festlegen. 
Hinsichtlich des Blindleistungshaushalts können die unerwünschten pendelnden 
Leistungsanteile mit der Nachführung auch bei Lageversatz effektiv vom 
Primärsystem ferngehalten werden. Die Symmetrieeigenschaften des Dreh-
stromsystems, das die drei Phasenströme bilden, können mit der Nachführung 
der Kompensation in allen betrachteten Szenarien positiv beeinflusst werden. 
Bei mehrphasigen Systemen nimmt die symmetrische Auslastung des Sekun-
därsystems eine zentrale Rolle ein, was in Kapitel 4 vertiefter aufgezeigt wird. 
Auf die Wirkleistungsübertragung wirkt sich die Nachführung insofern positiv 
aus, als dass die Leistungseinbußen aufgrund der Verstimmung des Systems 
kompensiert werden können. In den betrachteten Szenarien ist dies insbesondere 
bei Lageversatz entlang der X-Achse von Bedeutung. Die betrachteten Fälle 
haben lediglich grundlegenden Charakter. Im realen Fall ist Versatz in allen 
betrachteten translatorischen Freiheitsgraden und zusätzlich in rotatorischen 
Freiheitsgraden gleichzeitig möglich. Damit haben Lagefehler nochmal deutlich 
größeren Einfluss, was aber im Einzelfall für die jeweils auftretenden Abwei-
chungen untersucht werden muss. 




































4. Topologie des betrachteten Leistungskreises 
Im Fokus dieser Arbeit liegt in erster Linie ein System mit dreiphasiger Primär-
seite und dreiphasiger Sekundärseite. Bereits in den Grundlagen bei der Über-
führung des Spulenaufbaus in eine Ersatzdarstellung mit konzentrierten Parame-
tern wurde jedoch zum besseren Verständnis der einphasige Fall stets vorange-
stellt. Insbesondere bei der Herleitung der mathematischen Modelle im vorlie-
genden Kapitel wird daher auch weiterhin der wesentlich einfacher darstellbare, 
einphasige Fall als Betrachtungsgrundlage angeführt. 
4.1 Ein- und dreiphasige Anordnung 
Die Betrachtungen am einphasigen System beschränken sich auf eine Serien-
Serien kompensierte Einsatzkonfiguration mit primärseitiger Stromeinprägung 
nach Abb. 2.14. Der analoge Fall mit parallelkompensierter Primärseite nach 
Abb. 2.15 stellt bezüglich der mathematischen Modellbildung den einfacheren 
Fall dar und wird deshalb nicht weiter betrachtet. 
Die Grundlage für ein System mit dreiphasiger Primär- und Sekundärseite 
wurde bereits in Abschnitt 2.3.6 gelegt: Die ersten drei Spulen nach Abb. 2.16 
werden zum Primärspulensystem, platziert auf der ortsfesten Wegseite, und die 
verbleibenden drei Spulen zum Sekundärspulensystem (Pickup), platziert auf 
der ortsveränderlichen Fahrzeugseite, zusammengefasst. Eine vereinfachte 
Darstellung liefert die nachfolgende Abb. 4.1: Die Lage der drei Spulen mit den 
Indizes 1 bis 3 zueinander ist fest. Die drei Spulen bilden zusammen die drei-
phasige Primärseite. Die drei Spulen mit den Indizes 4 bis 6 sind ebenfalls 
zueinander ortsfest und bilden analog zur Primärseite die dreiphasige Sekundär-
seite: 
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Abb. 4.1: Zusammenfassung der Spulen 1 bis 3 zum Primärspulensystem und 
Zusammenfassung der Spulen 4 bis 6 zum Sekundärspulensystem. 
Analog zu den angeführten einphasigen Einsatzkonfigurationen sind für den 
dreiphasigen Fall nun zwei Varianten denkbar: Die erste Variante sieht für die 
dreiphasige Primärseite mit Stromeinprägung eine Serienkompensation vor. Die 
primärseitige Kopplung zum speisenden Pulswechselrichter mit eingeprägter 
Eingangsspannung erfolgt analog zum entsprechenden einphasigen Fall nach 
Abb. 2.14 über ein T-LCL Gyrator-Netzwerk. Die Ausgangsinduktivitäten des 
Gyrator-Netzwerks werden dabei durch einen Teil der Selbstinduktivitäten der 
Primärwicklung gebildet. 
 
Abb. 4.2: Serienkompensierte dreiphasige Primärseite an Pulswechselrichter mit 
eingeprägter Eingangsspannung (L1 > Lf). 
Bei der zweiten Variante bildet die primärseitige Kompensationsstruktur ein 
Pendant zur Parallelkompensation im einphasigen Fall nach Abb. 2.15. Die 
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analog zum entsprechenden einphasigen Fall die Ausgangsinduktivitäten des 
Gyrator-Netzwerks. 
 
Abb. 4.3: Parallelkompensierte dreiphasige Primärseite an Pulswechselrichter mit 
eingeprägter Eingangsspannung (L1 = Lf). 
Die Untersuchungen am dreiphasigen System beschränken sich auf die erste 
Variante mit serienkompensierter Primärseite nach Abb. 4.2: Die zweite Varian-
te nach obiger Abbildung stellt bei der mathematischen Modellbildung den 
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4.2 Grundlegende Feldbetrachtung – Vorteile höher-
phasiger Systeme 
Symmetrisch betriebene Mehrphasensysteme bringen den Vorteil mit sich, dass 
die magnetische Flussdichte mit zunehmendem Abstand zur bestromten Spu-
lenanordnung im Vergleich zu einphasigen Systemen deutlich schneller ab-
nimmt, was im Folgenden grundsätzlich aufgezeigt werden soll. Am Beispiel 
eines symmetrisch betriebenen Dreiphasensystems mit sinusförmigen Stromver-
läufen wird einleitend erst der Fall betrachtet, bei dem sich alle drei Spulen den 
gleichen magnetischen Fluss teilen: 
 
Abb. 4.4: Idealisierte 3-Spulenanordnung mit „ineinander“ liegenden Rechteckspu-
len. 
Die drei Flüsse addieren sich zu null unter der Bedingung, dass sich die Zeitver-
läufe der drei Ströme zu jedem Zeitpunkt zu null addieren: 































Im Bereich direkt über der Spulenanordnung wäre ein verschwindendes Mag-
netfeld aber keinesfalls dienlich, weshalb die drei Spulen räumlich versetzt 
angeordnet werden - im nachfolgenden Beispiel nebeneinander liegend. 
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Im Bereich direkt über den Spulen liegt bei gleicher Bestromung nun ein 
zeitlich nicht verschwindendes Magnetfeld vor, was für die Energieübertragung 
Grundvoraussetzung ist. Auch im direkten Umfeld der Spulen bildet sich ein 
Feldverlauf aus, welcher jedoch bei symmetrisch bestromten, mehrphasigen 
Systemen im Vergleich zu einphasigen Systemen mit zunehmendem Abstand 
zur Spulenanordnung stärker abnimmt. 
Die Betrachtungen erfolgen im homogenen und isotropen Feldmedium und die 
Spulen sind als Rahmenspulen mit einer Kantenlänge von 0.4 m aufgefasst, 
wobei für die Berechnung der magnetischen Flussdichte das Gesetz von Biot-
Savart herangezogen wird. Für einen endlich langen Linienleiter, durchflossen 
vom Strom I gilt im Punkt P auf der Ebene des Leiters für den Betrag der 
magnetischen Flussdichte [65]: 









Mit komplexwertigem Strom lässt sich auch die magnetische Flussdichte als 
komplexwertige Größe auffassen: 










Abb. 4.6: Berechnung der magnetischen Flussdichte am endlich langen Linienleiter 
(a) und Anordnung vier solcher Leiterstücke zu einer Rahmenspule (b). 
Die magnetische Fluss im Punkt P(x,y) der Umgebung einer stromdurchflosse-
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Teil-Leiterstücke mit ihrer entsprechenden Ausrichtung gem. Abb. 4.6 gefunden 
werden zu: 
 
































































































































































Tab. 4.1: Leiterabschnitte der Rahmenspule als Basis für Gleichung (4-3). 
),(),(),(),(),( IPBIPBIPBIPBIPB IVIIIIII   (4-4)
Mit der Bedingung für symmetrische Bestromung des N-Spulensystems gilt für 













Und somit für die magnetische Flussdichte am Punkt P aus der Summe der 
Anteile aller beteiligten n Spulen des symmetrisch bestromten N-
Spulensystems: 























Die Werte für die magnetische Flussdichte sind allesamt als Spannungspegel 
mit dem Referenzwert 1μT aufgetragen und beziehen sich auf eine Windung bei 
einem Strom von 1A. Im Folgenden werden der einphasige, der drei-, fünf- und 
siebenphasige Fall auf Spulenebene betrachtet (N={1; 3; 5; 7}) und einander 
gegenübergestellt. 




Abb. 4.7: Magnetische Flussdichteverteilung in dBμT pro Ampere und pro 
Windung im direkten Umfeld der Einzelspule auf der Spulenebene (z=0). 
 
Abb. 4.8: Magnetische Flussdichteverteilung in dBμT pro Ampere und pro Windung

































































50 4 Topologie des betrachteten Leistungskreises 
 
 
Abb. 4.9: Magnetische Flussdichteverteilung in dBμT pro Ampere und pro 
Windung im direkten Umfeld des fünf-Spulen-Systems auf Spulenebene (z=0). 
 
 
Abb. 4.10: Magnetische Flussdichteverteilung in dBμT pro Ampere und pro Win-
dung im direkten Umfeld des sieben-Spulen-Systems auf Spulenebene (z=0). 
Am Verlauf der magnetischen Flussdichte entlang der X- und Y-Achse außer-
halb der Spulen ist die schnelle Abnahme der magnetischen Flussdichte mit 
dem Abstand zur Spulenanordnung bei den betrachteten höherphasigen Syste-
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Abb. 4.11: Verlauf der magnetischen Flussdichte in dBμT pro Ampere und pro 
Windung entlang der X-Achse auf Spulenebene (y=0, z=0). Im Vergleich das ein-, 
drei-, fünf- und sieben-Spulen-System. 
 
Abb. 4.12: Verlauf der magnetischen Flussdichte in dBμT pro Ampere und pro 
Windung entlang der Y-Achse auf Spulenebene (x=0, z=0). Im Vergleich das ein-, 
drei-, fünf- und sieben-Spulen-System. 
Bei den höherphasigen Systemen ist die Abnahme fast identisch. Die höhere 
Spulen-/Phasenzahl bringt gegenüber dem dreiphasigen Fall somit keinen 
wesentlichen Vorteil in dieser Hinsicht. 
In der bisherigen Betrachtung des 3-Spulen-Systems liegen die drei Spulen 
Kante an Kante nebeneinander. Eine überlappende Anordnung nach Abb. 4.13 
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mender Überlappung konstant dämpfend auf den Verlauf entlang der X- und Y-
Achse aus. 
 
Abb. 4.13: Überlappend angeordnete Spulen. 
 
Abb. 4.14: Verlauf der magnetischen Flussdichte des drei-Spulen-Systems entlang 
der X-Achse und bei Überlappung der Spulen. Einheit: dBμT pro Ampere und pro 
Windung auf Spulenebene (y=0, z=0). 
 
Abb. 4.15: Verlauf der magnetischen Flussdichte des drei-Spulen-Systems entlang 
der Y-Achse und bei Überlappung der Spulen. Einheit: dBμT pro Ampere und pro 
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4.3 Mathematische Modellbildung 
Die vollständige Abbildung des dynamischen Verhaltens bedarf mathematischer 
Modelle, die im folgenden Abschnitt erarbeitet werden. Die später behandelte 
Abstimmung der Systeme erfolgt mit Bezug auf Grundschwingungsgrößen. In 
den betrachteten ein- und dreiphasigen Aufbauten wird stets nur der Fall mit 
serienkompensierter Primärseite und serienkompensierter Sekundärseite be-
trachtet. Bei der mathematischen Modellierung der gekoppelten Spulensysteme 
gilt stets die Annahme, dass sich die Kopplungsverhältnisse der Spulen zeitlich 
viel langsamer ändern, als die in den Spulen fließenden Ströme. 
 Einphasiges System 4.3.1
Das betrachtete einphasige System entspricht dem beidseitig serienkompensier-
ten Fall für den Betrieb am Pulswechselrichter mit einer Speisung ab Gleich-
spannungs-Zwischenkreis nach Abb. 2.14. Die primärseitige Anordnung führt 
bei konstant gehaltener Spannung am Wechselrichterausgang zu einem konstan-
ten Strom in der Primärseite des Übertragungssystems. Am Ausgang des 
Systems liegt eine Vollbrücke zur Gleichrichtung der AC-Größen am kompen-
sierten Pickup-Ausgang. Die Basis für die Modellbildung des Gesamtsystems 
lässt sich wie folgt in einem elektrischen Ersatzschaltbild darstellen: 
 
Abb. 4.16: Elektrisches Ersatzschaltbild des serien-serien-kompensierten Spulensys-
tems mit Gleichrichter/Lastäquivalent am Ausgang und Gyrator-Schaltung am 
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Die Induktivität Lf am Eingang des Systems bildet zusammen mit der primärsei-
tigen Selbstinduktivität und der Kapazität Cf die resonante LCL-Anordnung für 
die Einprägung des Primärstroms (passiver Gyrator). Die Last am Gleichrich-
terausgang wird mit einem Lastäquivalent nachgebildet. Als Grundlage für die 
Modellbildung dienen die in Abschnitt 2.3.1 eingeführten mathematischen 
Modelle gekoppelter Spulen. Im einphasigen Fall resultiert die mit den stati-
schen Kompensations-Kondensatoren beschaltete Spulenanordnung nach Abb. 
4.17. Das System lässt sich durch den Satz gewöhnlicher Differentialgleichun-
gen (4-7) beschreiben: 
 



































































Der besseren Darstellung halber wird das Vorzeichen des Stroms i2 invers 
definiert, so dass sich der Ausgang des Pickups im Verbraucherzählpfeilsystem 
bei positiven Werten des Stroms wie eine Quelle verhält: 
 
Abb. 4.18: Elektrisches Ersatzschaltbild des modifizierten serien-serien-
kompensierten Spulensystems. 

























































































Das Verhalten des am Pickup-Ausgang verbauten Vollbrücken-Gleichrichters 
lässt sich mit der Annahme ideal arbeitender Dioden (kein Vorwärtsspannungs-
abfall im leitenden Zustand und ideales, verlustfreies Ein- und Ausschalten der 
Dioden) unter folgenden Voraussetzungen mit den folgenden Gleichungen 
mathematisch beschreiben: 
  duiu  22 sgn  (4-9)
2iid   (4-10)
Das Lastnetzwerk an den Ausgangsklemmen des statisch kompensierten Pickup 
wird verallgemeinert durch einen ungesteuerten Gleichrichtersatz mit nachge-
schalteter Kapazität (Zwischenkreis), reeller Impedanz RL sowie einer Konstant-
stromquelle ia dargestellt. Sinnvoll sind später folgende Vorgaben für die 
Stromquelle: 
 
Lastverhalten der Stromquelle Vorgabe ia 
Last verhält sich wie ohmscher Verbraucher 0ai  
Konstanter Strom .cstia   
Tab. 4.2: Lastverhalten: Vorgaben für die Modellierung des Lastverhaltens. 
Der Fall mit rein ohmscher Last stellt einen allgemeinen Fall dar. Interessant in 
der Anwendung des Systems mit direkter Ankopplung an den Gleichspannungs-
Zwischenkreis eines Fahrzeugs in der typischen Konfiguration ist der zweite 
Fall: Am Zwischenkreis liegen typischerweise mehrere Stromrichter (An-
trieb(e), Energiespeicher, Hilfsbetriebe), die sich gegenüber dem Zwischenkreis 
allesamt wie gesteuerte Stromquellen verhalten. 
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Abb. 4.19: Typische Konfiguration der elektrischen Leistungskomponenten am 
Fahrzeugzwischenkreis. 
Eine Beschreibung des gesamten Systems im Zustandsraum kann durch Umstel-
len von (4-8) nach der zeitlichen Ableitung des Stroms und Ergänzen der 
Gleichungen zur Beschreibung der diskreten LC-Stufe am Eingang der kom-
pensierten Primärseite und der Gleichungen des Lastäquivalents als Gleichungs-









































































































































































Der Gleichrichter stellt die beiden nichtlinearen algebraischen Nebenbedingun-
gen: 
 
  duiu  22 sgn  (4-9)
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4.3.1.1. Abstraktion der Sekundärseite 
Für die folgenden Betrachtungen ist nur die Sekundärseite relevant – die Kon-
stantstrom-Speisung des Primärkreises wird dazu als rückwirkungsfrei ideal 
vorausgesetzt. Die im Sekundärkreis induzierte Spannung u21 verliert ihre 
Abhängigkeit vom Strom i2 und nimmt den Charakter einer ideellen Span-
nungsquelle an. Der relevante Teil der Schaltung resultiert in einem Ersatz-
schaltbild wie folgt: 
 
Abb. 4.20: Serienkompensierte Sekundärseite des betrachteten Systems mit Gleich-
richter und Lastäquivalent. 















Umstellen der Gleichung nach der zeitlichen Ableitung des Stroms i2 und 
Substitution des vom Strom i1 abhängigen Terms mit der induzierten Spannung 










Mit der zusätzlichen Ausgangsbeschaltung des Pickup lässt sich die beschrei-
bende Differentialgleichung (4-13) zu folgendem System gewöhnlicher nichtli-
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 







































































Als Referenz für die Konstantstromquelle ia wird bedarfsgemäß ein Ausdruck 
nach Tab. 4.2 in die Gleichung eingesetzt. 
Für die automatische Abstimmung der Sekundärseite wird nach dem Vorbild 
eines im Anhang B diskutierten Schaltungsansatzes eine verstellbar wirkende 
Kapazität Cv der bereits vorhandenen statischen Kompensationskapazität C2s in 
Reihe vorgeschaltet. Der angesprochene Schaltungsansatz wird an dieser Stelle 
lediglich in seinem Grundschwingungsverhalten abgebildet. Für die gesamthaft 











Die verstellbar wirkende Kapazität Cv wird über den Steuerwinkel α im Inter-
vall [0 90°] angesteuert, wobei Cx als reellwertige Konstante zu sehen ist. 
4.3.1.2. Validierung des Modells für die Sekundärseite 
Die Validierung des Modells erfolgt mithilfe der SIMULINK-Toolbox SimPo-
werSystems. Als Referenz für die Validierung wird eine Implementierung der 
Schaltung nach Abb. 4.20 in SimPowerSystems herangezogen. Die zugrunde 
liegenden Parameter liegen im Anhang C.1 bei. Der Steuerwinkel der verstell-
baren Reaktanz stellt die Haupt-Eingangsgröße dar - im betrachteten Zeitinter-
vall wurde für diesen ein Zeitverlauf wie folgt vorgegeben: 
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Abb. 4.21: Zeitverlauf des Steuerwinkels α als Haupteingangsgröße für die Validie-
rung des mathematischen Modells. 
Der Referenzwert ia der Stromquelle ist für die Validierung gem. dem ersten 
Fall nach Tab. 4.2 vorgegeben (rein ohmsche Last). Als Maß der Übereinstim-
mung beider Zeitverläufe im betrachteten Intervall wird der Bravais-
Pearson‘sche Maßkorrelationskoeffizient rBP herangezogen. Der Korrelations-
koeffizient liegt definitionsgemäß im Intervall [0 1], wobei der Grad der Über-
einstimmung mit zunehmendem Wert besser wird. Werte nahe Eins repräsentie-
ren eine gute Übereinstimmung der verglichenen Signale. 
 
Abb. 4.22: Zeitverlauf des Phasenstroms iL2,. rBP = 99,98%. 































Abb. 4.23: Zeitverläufe des Gleichstroms id am Ausgang (rBP = 99,98%, oben) und 
der Gleichspannung ud am Ausgang (rBP = 99,97%, unten). 
Das mathematische Modell zeigt kaum Abweichungen von der Schaltungssimu-
lation mit SimPowerSystems, was an den Werten der jeweils zugehörigen 
Korrelationskoeffizienten gut sichtbar wird.  
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 Dreiphasiges System 4.3.2
Die in Abschnitt 4.1 beschriebene Einsatzkonfiguration der betrachteten drei-
phasigen Primärseite wird mit einer dreiphasigen, serienkompensierten Sekun-
därseite zu einem Übertragungssystem vervollständigt. Die Ausgangsbeschal-
tung wird durch einen Gleichrichter und ein Lastäquivalent gebildet. 
 
Abb. 4.24: Übersicht betrachtetes dreiphasiges System mit beidseitiger Serienkom-
pensation. 
Die Grundlage für die mathematische Beschreibung des magnetischen Kreises 
mit seinen sechs Spulen/Wicklungen liefert Gleichung (2-64). Die Induktivi-
tätsmatrix L mit der Definition eines Primär- und Sekundärspulensystems nach 






































































































































































































    
    
 
(4-16)
Aufgrund der Symmetrieeigenschaften der Gegeninduktivität stellt die Kopp-
lungsmatrix L eine Diagonalmatrix dar - einige Induktivitäten treten daher 
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auf. Die Teilmatrizen LA, LB beschreiben die Kopplungsverhältnisse der einzel-
nen Spulen auf der Primär- resp. Sekundärseite untereinander und die Teil-
matrix M beschreibt die Kopplungsverhältnisse zwischen den Spulen der 
Primär- und Sekundärseite. Während die beiden Teilmatrizen LA und LB nebst 
den Selbstinduktivitäten auch Gegeninduktivitäten enthalten, enthält M nur 
Gegeninduktivitäten. 
An dieser Stelle werden analog zum einphasigen Fall auch wieder die Vorzei-
chen der Ströme an den Sekundärwicklungen invers definiert, so dass sich diese 
bezüglich ihrer Anschlussklemmen im Verbraucherzählpfeilsystem bei positi-















































































































































































Der besseren Darstellbarkeit halber werden an dieser Stelle Subvektoren für die 
primär- und sekundärseitigen Ströme, sowie Submatrizen für die ohmschen 





































































Bezeichnung und Indexierung der auf Primär- bzw. Sekundärseite bezogenen 


















































Die Indizes „p“ und „s“ deuten den Bezug zur Primär- bzw. Sekundärseite und 
der Index „n“ den Bezug zum betrachteten Element an. Gleichung (4-17) lässt 
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sich mit der Ergänzung der Spannungen an den Elementen der Serienkompensa-





















































































Nach dem Auftrennen der Kopplungsanteile zur Primärseite hin und den 































































































































































































































































































































































































































































































Mit der Darstellung nach (4-27) lässt sich ein geeignetes Ersatzschaltbild der 
gesamten Anordnung einschließlich des Netzwerks für die Stromeinprägung am 
Eingang der kompensierten Primärseite, des Gleichrichters und des Lastäquiva-
lents am Ausgang der Sekundärseite gewinnen: 
 
Abb. 4.25: Elektrisches Ersatzschaltbild der Primärseite 
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Abb. 4.26: Elektrisches Ersatzschaltbild der Sekundärseite (Pickup) [80]. 
Die Dioden-Vollbrücke zwischen dem Ausgang der kompensierten Sekundär-
seite und dem Fahrzeug-Spannungszwischenkreis lässt sich mit denselben 
Annahmen wie beim einphasigen Gleichrichter im vorangehenden Abschnitt 
modellieren. Der Schaltzustand der als ideal schaltend angenommenen Dioden 
wird mithilfe einer einfachen Schaltfunktion beschrieben [66]. Sie beschreibt 
den Schaltzustand in Abhängigkeit vom Vorzeichen des Arguments und ent-
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Mithilfe der eingeführten Schaltfunktion lassen sich nun die Spannungen ub4, ub5 
und ub6 am Gleichrichtereingang in Abhängigkeit der drei Phasenströme und der 




















































Der Strom id am Ausgang des Gleichrichters lässt sich wie folgt mithilfe der 
eingeführten Schaltfunktion in Abhängigkeit der drei Phasenströme angeben: 







 665544  
 (4-33)
Mithilfe dreier Maschen nach dem zweiten Kirchhoff‘schen Gesetz lässt sich 
der Zusammenhang zwischen den Spannungen am Ausgang des kompensierten 


































































































Zusätzlich gilt am Sternpunkt des kompensierten Spulensystems (Sekundärsei-
te) nach dem ersten Kirchhoff‘schen Gesetz: 
siiii 0654   (4-35)
Bei offenem Sternpunkt gilt i0s = 0. Für den Fall symmetrischer Speisung des 



























































































Die Ausdrücke lassen sich in wenigen Zwischenschritten an (4-34) nachvollzie-
hen, indem die im symmetrischen Fall geltende Bedingung hinzugezogen wird: 
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0654  uuu  (4-37)
Im Rahmen dieser Arbeit ist jedoch der allgemeine Fall, welcher insbesondere 
auch stark unsymmetrische Bedingungen mit einschließt, von Interesse. Die 
obige Bedingung ist deshalb keinesfalls hinreichend für die Beschreibung. 
Bei der Bestimmung der benötigten Abhängigkeit  ss ifu

 für den allgemeinen 
Fall muss nebst den drei Maschen nach (4-34) wiederum auch die Knotenglei-
chung am Sternpunkt des Spulensystems (4-35) berücksichtigt werden, damit 
nach den insgesamt vier Unbekannten (u4,u5,u6 und u0s) aufgelöst werden kann. 
Dazu müssen die drei Komponenten des Spannungsvektors am Gleichrichter-
eingang (4-32) nach dem jeweils zugehörigen Strom umgestellt und in die 
Knotengleichung (4-35) eingesetzt werden. Doch bereits bei diesem ersten 
Schritt scheitert das Vorhaben: Die drei Spannungen ub4, ub5 und ub6 nach (4-32) 
sind durch die in (4-30) definierte Schaltfunktion mit den zugehörigen Phasen-
strömen verknüpft. Zur Schaltfunktion (4-30) existiert aber keine Umkehrfunk-
tion, da sie einen Sprung beim Nulldurchgang der abhängigen Variablen auf-
weist. Die gewählte Schaltfunktion modelliert das Schaltverhalten einer ideali-
sierten Diode und wurde im Kontext der späteren Simulation des Gesamtsys-
tems möglichst einfach gewählt. Ein erster Ansatz zur Lösung des Problems ist 
die Einführung einer Funktion, die das Schaltverhalten der Diode realitätsnäher 
abbildet und für die vor allem eine Umkehrfunktion definiert ist. Bei Untersu-
chungen des Kleinsignalverhaltens von Dioden ist die Exponentialfunktion 
gängig. Bei der späteren Ableitung von Modellen, welche das Verhalten der 
zeitlich gemittelten Schaltung beschreiben, wäre die Einführung von Exponen-
tialfunktionen aber aufgrund der dadurch entstehenden zusätzlichen Komplexi-
tät der Modelle von großem Nachteil. Durch eine geringfügige Modifikation der 
Schaltung im Gesamtsystem nach Abb. 4.26 lässt sich das Problem elegant 
lösen, ohne die ursprünglich eingeführte Schaltfunktion verwerfen zu müssen: 
Zwischen dem Sternpunkt des kompensierten Spulensystems und dem negati-
ven Ausgang des Gleichrichters wird ein im Verhältnis zu den in der Schaltung 
auftretenden Impedanzen sehr hochohmiger Widerstand R0 eingebracht. Das 
Ziel liegt darin, die vierte Bedingung (4-35) möglichst gut anzunähern in dem 
ein im Verhältnis zu den Phasenströmen vernachlässigbar kleiner Strom durch 
R0 fließt. Der zusätzliche Widerstand ermöglicht so die direkte Verknüpfung der 
Sternpunktspannung u0s mit den drei Phasenströmen: 
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 6540000 iiiRiRu ss   (4-38)
Bei der numerischen Lösung der Gleichungen ist zu erwarten, dass das Produkt 
des vergleichsweise groß gewählten Widerstandswerts R0 mit der näherungs-
weise verschwindenden Summe der drei Ströme in einem endlich großen Wert 
für die Spannung u0s nach obiger Gleichung endet. Hierbei ist essentiell, dass 
die Darstellung des Werts der sehr kleinen Stromsumme und dem sehr großen 
Wert des Widerstands auf dem Digitalrechner möglich ist. Dies um Rundungs-
fehler und deren möglichen negativen Auswirkungen auf die Konvergenz der 
eingesetzten Lösungsverfahren zu vermeiden. Die mit den drei Phasenströmen 
ausgedrückte Sternpunktspannung definiert nun zusammen mit den Spannungen 
ub4, ub5 und ub6 am Gleichrichtereingang über (4-34) auch die gesuchten drei 
Klemmenspannungen u4, u5 und u6: 
















































































Mit diesen drei Gleichungen sind im Gesamtsystem die drei Klemmenspannun-
gen u4, u5 und u6 am Ausgang des kompensierten Spulensystems auch für den 
unsymmetrischen Fall über die drei Phasenströme definiert. Für das Lastnetz-



























Zusammen mit den Gleichungen der primär- und sekundärseitigen Kompensati-
onskapazitäten und der diskreten Bauelemente des Gyrator-Netzwerks, sowie 
der Gleichung zur Beschreibung des Gleichstroms id aus den Phasenströmen des 
Spulensystems (4-33) lassen sich die relevanten Gleichungen zur Beschreibung 
des Gesamtsystems angeben. Das nichtlineare, differential-algebraische Prob-
lem lässt sich mit einem Satz Gleichungen, bestehend aus vier algebraischen 
Gleichungen (Gleichrichter) und insgesamt 16 Differentialgleichungen erster 
Ordnung mathematisch beschreiben. Die Nichtlinearität im System kommt über 
die algebraischen Nebenbedingungen im Schaltverhalten der Dioden mit der 
gewählten Schaltfunktion zustande.  














































































































































































Algebraische Nebenbedingungen (Gleichrichter): 
 
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4.3.2.1. Abstraktion der Sekundärseite 
Für die folgenden Betrachtungen ist wiederum nur die Sekundärseite interessant 
– die Konstantstrom-Speisung des Primärkreises wird auch hier als rückwir-
kungsfrei ideal vorausgesetzt, d.h. komplexwertige Phase und Amplitude der 
drei sinusförmig eingeprägten Ströme werden durch eine entsprechende Quelle 
primärseitig konstant gehalten (I1 = cst., I2 = cst., I3 = cst.). Die im Sekundärkreis 
induzierten Spannungen verlieren dadurch ihre Abhängigkeit von den drei 
Primärströmen i1, i2 und i3 und nehmen den Charakter ideeller Spannungsquel-



























Durch Substitution der von den Primärströmen i1, i2 und i3 abhängigen Terme 






Umstellen nach der zeitlichen Ableitung des Sekundärstromvektors ermöglicht 







  CssssisBs uuiRuLidt
d  1
 (4-48)
Zusammen mit den Zustandsgleichungen der Kompensationskapazitäten, der 
Gleichung für das Lastnetzwerk am Ausgang des Gleichrichters und der Glei-
chung zur Beschreibung des Gleichstroms id aus den Phasenströmen des Spu-
lensystems (4-33) lassen sich die relevanten Gleichungen zur Beschreibung des 
Gesamtsystems angeben. Das nichtlineare, differential-algebraische Problem 
lässt sich mit einem Satz Gleichungen, bestehend aus vier algebraischen Glei-
chungen (Gleichrichter) und insgesamt zehn Differentialgleichungen erster 
Ordnung mathematisch beschreiben. Die Nichtlinearität im System kommt auch 
im dreiphasigen Fall aufgrund der algebraischen Nebenbedingungen im Schalt-
verhalten der Dioden mit der gewählten Schaltfunktion zustande. 
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Zustandsgleichungen Kompensiertes Sekundärspulensystem: 







































Algebraische Nebenbedingungen (Gleichrichter): 
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4.3.2.2. Validierung des Modells für die Sekundärseite 
Die Validierung des dreiphasigen Modells erfolgt analog zum einphasigen Fall 
mithilfe der SIMULINK-Toolbox SimPowerSystems, in welcher das Referenz-
modell der Schaltung umgesetzt wird. Für die später diskutierte automatische 
Abstimmung werden ebenfalls analog zum einphasigen Fall (Abschnitt 4.3.1.1) 
die statischen Kompensationskapazitäten aller drei Phasen um jeweils eine 
verstellbare Kapazität in Reihe ergänzt. Für die drei wirkenden Kompensations-














Für die Validierung sind die Steuerwinkel der drei Stellglieder wie folgt vorge-
geben: 
 
Abb. 4.27: Zeitverlauf des Steuerwinkels α als Haupteingangsgröße für die Validie-
rung des mathematischen Modells. 
Der Referenzwert ia für die gesteuerte Stromquelle ist für die Validierung 
wiederum gem. dem ersten Fall nach Tab. 4.2 vorgegeben (ohmsche Last). Der 
numerischen Simulation liegt der Parametersatz 1 (Anhang C.2) zugrunde.  
Als Maß der Übereinstimmung beider Zeitverläufe im betrachteten Intervall 
dient wiederum der Bravais-Pearson‘sche Maßkorrelationskoeffizient. 
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Abb. 4.28 Gleichstrom id /Id und Abweichung beider Modelle (rBP = 99,97%). 
 
Abb. 4.29: Gleichspannung ud /Ud und Abweichung beider Modelle (rBP = 99,99%). 
 
Abb. 4.30: Zeitverläufe Strom i4 und Abweichung beider Modelle (rBP = 99,98%). 
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Abb. 4.31: Zeitverläufe Strom i5 und Abweichung beider Modelle (rBP = 99,98%). 
 
Abb. 4.32: Zeitverläufe Strom i6 und Abweichung beider Modelle (rBP = 99,98%). 
Das mathematische Modell des dreiphasigen Aufbaus zeigt anhand der Korrela-
tionskoeffizienten kaum Abweichungen von der Schaltungssimulation mit 
SimPowerSystems und beschreibt die zugrundeliegende elektrische Schaltung 
somit hinreichend genau. 
Das nachfolgende Kapitel widmet sich der effizienten Simulation der eingeführ-
ten Systeme aufbauend auf den gewonnenen mathematischen Beschreibungen. 
Die exakten Zeitverläufe aller interessierenden Zustandsgrößen und weiterer 
daraus ableitbarer Größen lassen sich mit der Lösung des nichtlinearen differen-
tial-algebraischen Problems gewinnen. Aufgrund des nichtlinearen Charakters 
ist eine analytische Lösung kaum denkbar – für die Lösung derartiger Probleme 
sind numerische Verfahren der übliche Weg [66], [67], [68].
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4.4 Mittelung der Modelle für die effiziente Simulation 
Bei Systemen zur induktiven Energieübertragung liegt oft der Fall vor, dass die 
elektrischen Zustandsgrößen den größten Teil der Zeit in einem quasistationären 
Zustand bei konstanter Amplitude und Frequenz verharren. Lediglich während 
transienter Vorgänge weicht die Periodendauer elektrischer Zustandsgrößen 
leicht von der anregenden Frequenz ab [68], [69]. In den Spektra der betrachte-
ten Zeitverläufe zeigt sich dies als Signal mit niedrigem Oberschwingungsge-




Abb. 4.33: Typisches Amplitudenspektrum elektrischer Zustandsgrößen. Durch 
transiente Vorgänge entstehen in den Spektra schmale Bänder um die vergleichswei-
se hohe Betriebsfrequenz herum. 
Langsame Störeinflüsse mit typischerweise mechanischem oder thermischem 
Ursprung manifestieren sich in den Spektra der elektrischen Zustandsgrößen als 
entsprechend niederfrequente Anteile. 
Bei der numerischen Simulation des Systems fordert das Nyquist-Theorem 
aufgrund der hohen elektrischen Betriebsfrequenzen hohe Abtastfrequenzen, 
damit die Zeitverläufe der elektrischen Zustandsgrößen korrekt abgebildet 
werden können. Gepaart mit den langsamen Störvorgängen, die entsprechend 
lange Simulationszeiträume für eine aussagekräftige Abbildung fordern, wird 
die Simulation zu einer Herausforderung. 
Hinsichtlich einer späteren automatischen Abstimmung des Systems interessie-
ren die exakten Zeitverläufe elektrischer Größen kaum – in erster Linie interes-
sieren hier lediglich die zugehörigen Einhüllenden. Ein gängiger Weg, die 
gefordert hohen Abtastfrequenzen zu umgehen, liegt in der Mittelung der 
|H(ω)|
ω -ωe ωe 
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Schaltung mithilfe des Konzepts dynamischer Zeiger [67]. Mit dem Konzept 
dynamischer Zeiger wird versucht, die sich zeitlich wesentlich langsamer 
ändernde Einhüllende X(t) des hochfrequenten Signals zu gewinnen, ohne das 
eigentliche, höherfrequente Zeitsignal x(t) zu berechnen. 
 
Abb. 4.34: Einhüllende der Grundschwingung eines Zeitsignals. 
Mit ihren deutlich langsameren Änderungen weist die Einhüllende ein für die 
numerische Simulation deutlich günstigeres Amplitudenspektrum auf als das 
schnelle Zeitsignal selbst. Die Beschreibung der Einhüllenden erlaubt hinsicht-
lich des Nyquist-Theorems deutlich kleinere Abtastfrequenzen. In Verbindung 
mit der Darstellung als Bandpasssignal äußert sich dies in einer äquivalenten 
Tiefpassdarstellung des Signals [69], an der sich der große Vorteil einer Darstel-
lung mit dynamischen Zeigern hinsichtlich Abtastfrequenz nochmals anschau-
lich zeigt: 
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 Theorie dynamischer Zeiger 4.4.1
Bei der Darstellung periodischer nichtsinusförmiger Signale bietet sich die 
Entwicklung in einer Fourierreihe an. Die komplexwertigen Fourierkoeffizien-
ten der Reihenentwicklung können dabei als komplexe Zeiger der zugehörigen 
Frequenzkomponenten gedeutet werden. Direkt nachvollziehbar wird dies bei 
der Notation der Fourierreihe in Amplituden-Phasen Form. Amplitude und 
Phase der Fourierkoeffizienten sind aufgrund der Periodizität der Signale 
Konstanten und somit zeitinvariant. Die Grundidee der dynamischen Zeigerdar-
stellung greift genau an dieser Stelle an: Bei näherungsweise periodischen 
Signalen, deren Amplitude sich jedoch von Periode zu Periode durchaus leicht 
ändert, wird nun versucht, in Anlehnung an die Fourierreihenentwicklung den 
zeitlichen Verlauf der komplexwertigen Fourierkoeffizienten zu beschreiben. 
Ausgehend von der Entwicklung eines periodischen Signals mit der Perioden-






















Im instationären Bereich verhält sich das System wie bereits erwähnt, nach wie 
vor näherungsweise periodisch. Das Grundkonzept der dynamischen Zeigerdar-
stellung liegt nun in der Erweiterung der klassischen Fourierreihe für nähe-
rungsweise periodische Signale [70] indem x(τ) im Intervall: 
 tTt ,  
wie folgt dargestellt wird: 









Wobei nun die komplexwertigen Fourierkoeffizienten Xn zeitabhängig sind 
aufgrund des mit der Zeit t mitlaufenden Integrationsintervalls: 
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Für die Mittelungsoperation (4-54) wird nach [70] folgende Notation verwen-
det: 





Die zeitvarianten Fourierkoeffizienten repräsentieren zeitabhängige komplexe 
Zeiger, insbesondere aber deren Amplitude und approximieren somit den 
zeitlichen Verlauf der Einhüllenden des zum jeweiligen Fourierkoeffizienten 
gehörenden Spektralanteils im Zeitbereich. Je nach Verzerrungsanteil im 
betrachteten Signal reicht oftmals eine begrenzte Anzahl N zu berücksichtigen-
der Fourierkoeffizienten aus, um das Signal hinreichend genau zu anzunähern. 
Aus (4-53) folgt dann: 






  2 
  
(4-56)
mit N als Indexmenge der zu berücksichtigenden Koeffizienten. Obwohl sich 
die Ordnung des Systems (bei der Mittelung mit n>0) sogar erhöht, ermöglicht 
die dynamische Zeigerdarstellung eine deutlich effizientere Simulation des 
Systems - die Abtastzeiten bei der numerischen Lösung der Probleme können 
deutlich größer gewählt werden. Im Folgenden sind einige wichtige Rechenope-
rationen im Zusammenhang mit dynamischen Zeigern aufgeführt.
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4.4.1.1. Differentiation der zeitvarianten Fourierkoeffizienten Xn 
Aus der Differentiation von (4-54) nach der Zeit t resultiert eine erste Eigen-
schaft: 
   
 
     




















































































































Diese Regel ist von besonderer Bedeutung, vor allem bei der Überführung einer 
Zustandsraumdarstellung aus dem Zeitbereich in eine Zustandsraumdarstellung 
im Frequenzbereich. 
4.4.1.2. Produkt zweier Signale im Zeitbereich 










4.4.1.3. Korrespondenzen wichtiger Funktionen 
Für die Transformation wichtiger nichtlinearer Funktionen werden nach [70] 
passende Beschreibungsfunktionen gemäß dem Verfahren der harmonischen 
Balance zur Untersuchung von Schwingungen in nichtlinearen Systemen 
herangezogen [71]. Grundschwingungsamplitude und –phase, beziehungsweise 
arithmetischer Mittelwert der entstehenden Signale können direkt mit (4-54) 
gefunden werden. Die im Rahmen der Untersuchungen benötigten Korrespon-
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denzen werden direkt anhand eines periodischen Referenzsignals x(t) mit der 
Phasenverschiebung φ hergeleitet: 
 
Abb. 4.36: Referenzsignal x(t) mit der Phasenverschiebung φ. 
Die gesuchten Korrespondenzen können gefunden werden durch die Anwen-






















Für n=1 liefert das Integral komplexwertige Größen. 
Vorzeichenfunktion f(x)=sgn(x) 
 
























































































































Bei den folgenden Funktionen ist später lediglich der arithmetische Mittelwert 
(n=0) von Interesse. Dieser hängt jedoch vom Signalverlauf x(t) ab. Wie bei der 
harmonischen Balance wird nur die Grundschwingung betrachtet [72]. Da auch 
in unserem Fall vernachlässigbar niedrigere Oberschwingungen erwartet 
werden, wird das Referenzsignal für die folgende Betrachtung durch seine 
Grundschwingung angenähert, damit geschlossene Ausdrücke gefunden werden 
können. 
 
Abb. 4.37: Durch die Grundschwingung angenähertes Referenzsignal x1(t) mit der 
Phasenverschiebung φ. 

































































































Bei den Korrespondenzen (4-60) und (4-61) ist eine Multiplikation mit dem 











x1(t) · g( x1(t) )
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(4-54) die komplexen Fourier-Koeffizienten (zweiseitiges Linienspektrum) 
wiedergibt. Alternativ kann bei der Bestimmung der Amplitude auch der 
zugehörige negative Fourierkoeffizient mitberücksichtigt werden, was dasselbe 



















   xgxxf   
 






  xxf 
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 Dynamische Zeigerdarstellung des einphasigen Pickup-4.4.2
Systems 
Mithilfe der im vorangehenden Abschnitt eingeführten dynamischen Zeigerdar-
stellung lässt sich in wenigen Schritten die in Abschnitt 4.3.1 hergeleitete 
Darstellung (4-14) in eine Darstellung überführen, die den Verlauf der Einhül-
lenden näherungsweise beschreibt. Der Betrieb der Schaltung im oder nahe des 
Resonanzpunkts weist bei schwacher Dämpfung auf schmalbandiges Verhalten 
hin. Allfällige höhere Oberschwingungen sind dadurch effektiv unterdrückt. 
Deshalb, und um den späteren Rechenaufwand bei der rechnergestützten 
Simulation klein zu halten, wird bei der Fourier-Reihenentwicklung nur eine 
begrenzte Anzahl von Koeffizienten berücksichtigt: Für Wechselgrößen vor 
dem Gleichrichter wird lediglich das erste Glied (n=1, Grundschwingungsgrö-
ßen) und für Gleichgrößen am Gleichrichterausgang nur der arithmetische 
Mittelwert (n=0) herangezogen. Aus (4-14) folgt mit den eingeführten Rechen-






































































Mit der induzierten Spannung (Systemeingang): 
      2112112121 ˆcosˆ uttutuU    (4-66)
Die obige Approximation ist nur gültig, falls die zeitliche Änderung der indu-
zierten Spannung (Amplitude) als Eingangsgröße klein ist, da ansonsten die 
Produktregel (4-59) angewendet werden müsste. Die geforderte Bedingung ist 
aber erfüllt, wenn man die hohe anregende Frequenz den mechanischen Zeit-
konstanten des Systems gegenüberstellt, welche hauptsächlich die Amplitude 
der induzierten Spannung beeinflusst. 
Die beiden Terme in (4-14) lassen sich mithilfe der Korrespondenzen (4-60) 
und (4-64) in die dynamische Zeigerdarstellung überführen. Am Ausgang des 
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Systems wird die Gleichspannung Ud dabei aufgrund genügend groß dimensio-
nierter Ausgangskapazität als nur sehr langsam zeitlich ändernd angenommen 
(relativ zu den zeitlichen Änderungen des Stroms I2). Somit entfällt auch hier 












Der Winkel φI2 beschreibt die Phasenlage des Stroms - in diesem Fall relativ zur 
induzierten Spannung u21, da diese mit verschwindendem Nullphasenwinkel 





















Die erste Zustandsvariable Ud ist reellwertig aufgrund n=0 bei der Überführung. 
Die verbleibenden zwei Zustandsvariablen UC2 und I2 der gewonnenen dynami-
schen Zeigerdarstellung (4-65) sind komplexe Größen. Die Ordnung des 
Systems erhöht sich durch die komplexen Zustandsvariablen von drei auf 
insgesamt fünf. Das Zeitargument in (4-65) wurde bei allen Zustandsvariablen 
der Übersicht halber weggelassen. 
Im Folgenden ist die numerische Lösung des Problems sowohl im Zeitbereich 
(4-14) als auch in der dynamischen Zeigerebene (4-65) graphisch dargestellt. 
Die Lösung der Gleichungen erfolgte mit dem in MATLAB integrierten Solver 
„ode23tb“. Die Parameter des Systems (Anhang C.1) sind so gewählt, dass der 
Resonanzpunkt mit dem Stellbereich der nach (4-15) verstellbar realisierten 
Kompensationskapazität C2 erreicht werden kann. Die induzierte Spannung 
bleibt während der ganzen Zeitdauer konstant, während der Steuerwinkel des 
Stellglieds wie in Abb. 4.38 dargestellt, verändert wird. Nach der ersten Ände-
rung des Steuerwinkels schwingt die Lösung in den abgeglichenen Betriebs-
punkt ein, was sich sowohl in der maximal werdenden Amplitude des Stroms, 
sowohl vor als auch nach dem Gleichrichter sowie in der Spannung am Gleich-
richterausgang manifestiert. 
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Abb. 4.38: Zeitverlauf Steuerwinkel am Stellglied. 
Die Bedeutung der gewählten Fourierkoeffizienten bei der Mittelung wird in 
den Darstellungen gut ersichtlich: In der nachfolgenden Abb. 4.39 bildet die 
Lösung mit n=1 den Verlauf der Einhüllenden der Zeitbereichs-Lösung ab. In 
der nachfolgenden Abb. 4.40 bildet die Lösung mit n=0 den Verlauf des arith-
metischen Mittelwerts der Zeitbereichs-Lösung ab. 
 
 
Abb. 4.39: Zeitverlauf des Stroms am Gleichrichtereingang. 































Abb. 4.40: Zeitverlauf des Stroms am Gleichrichterausgang (o) sowie der Spannung 
am Gleichrichterausgang (u). 
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4.4.2.1. Gleichungen für den stationären Zustand 
Die Gleichungen für die Beschreibung des Systems in Beharrung (stationärer 



















































Für die Berechnung des stationären Schleifenstroms I2,0 werden die erste und 








































Für den ersten Lastfall nach Tab. 4.2 (rein ohmsche Last) wird die erste Glei-
chung aus (4-70) in obige Gleichung eingesetzt, wobei der Konstantstrom-
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Für den zweiten Fall nach Tab. 4.2 (Konstantstrom-Last) wird (4-71) nach der 






























































Die Phasenwinkel der beiden in obiger Gleichung isolierten Terme sind um 90° 




























Nach dem Entfernen des Terms Ud/RL aus der ersten Gleichung in (4-70) 














































Dabei darf der Ausdruck unter der Wurzel nicht negativ werden, was im physi-
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Die Phaseninformation des Stroms I2,0 lässt sich durch Einsetzen des ermittelten 












































Umformen der zweiten und dritten Gleichung aus (4-70) nach den jeweiligen 












Nachfolgende Abbildungen zeigen die Resultate des vorangehend eingeführten 
numerischen Experiments zusammen mit der stationären Lösung- der Simulati-
on liegt der im Anhang C.1 beiliegende Parametersatz zugrunde. 
 
Abb. 4.41: Zeitverlauf und stationäre Lösung - Stromamplitude am Gleichrichter-
eingang. 





















Abb. 4.42: Zeitverlauf und stationäre Lösung, Mittelwerte des Stroms (o) und der 
Spannung (u) am Gleichrichterausgang. 
Dargestellt sind jeweils die gemittelten Verläufe (dynamische Zeigergrößen) 
und die zugehörige stationäre Lösung. 
In den letzten drei Abbildungen wird die Bedeutung der stationären Lösung gut 
sichtbar. Die transienten Lösungen streben stets der im jeweiligen Arbeitspunkt 
vorliegenden stationären Lösung zu.  
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 Dynamische Zeigerdarstellung der dreiphasigen Se-4.4.3
kundärseite 
Analog zur Herleitung der dynamischen Zeigerdarstellung beim einphasigen 
System im vorangehenden Abschnitt lässt sich auch für das dreiphasige System 
eine dynamische Zeigerdarstellung gewinnen, beschrieben mit den Gleichungen 
(4-33), (4-39), und (4-48) bis (4-49). Die Größen am Gleichrichtereingang 
werden bei der Überführung nach wie vor durch ihre Grundschwingung n=1 
approximiert. Am Gleichrichterausgang interessiert nur der Verlauf arithmeti-
scher Mittelwerte, weshalb die zugehörigen Größen mit n=0 in die dynamische 
Zeigerdarstellung überführt werden. Die in den algebraischen Nebenbedingun-
gen (4-33) und (4-39) auftretenden speziellen Terme lassen sich mithilfe der 
Korrespondenzen (4-61) und (4-63) überführen in die dynamische Zeigerdar-
stellung: 
 










































































Die Nullphasenwinkel in (4-83) sind analog zu (4-69) definiert. Mit der Wahl 
der Koeffizienten bei der Überführung resultieren in der dynamischen Zeiger-
darstellung insgesamt sechs Differentialgleichungen mit komplexen Zustands-
variablen und eine gewöhnliche Differentialgleichung. Insgesamt resultiert ein 
System 13. Ordnung. Das Zeitargument ist bei allen Zustandsvariablen der 
Übersicht halber weggelassen - in Zustandsraumdarstellung mit den algebrai-
schen Nebenbedingungen resultiert: 
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Mit den drei induzierten Spannungen: 
 
































































































Die Approximation ist wiederum nur gültig, wenn die zeitliche Änderung der 
Amplitude aller drei induzierten Spannungen klein ist, was aber aufgrund 
ähnlicher Verhältnisse wie beim einphasigen System auch hier gewährleistet ist. 
 
Im Folgenden wird für den dreiphasigen Fall die numerische Lösung des 
Problems im Zeitbereich und in der dynamischen Zeigerebene wiederum mit 
dem in MATLAB integrierten Solver „ode23tb“ exemplarisch aufgezeigt. Die 
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Parameter des Systems entsprechen dem Parametersatz 1 (Anhang C.2). Die 
induzierten Spannungen bleiben auch bei diesem numerischen Experiment 
während der ganzen Zeitdauer konstant, haben aber unterschiedliche Werte, so 
dass eine unsymmetrische Speisung des Pickup resultiert. Variiert werden die 
Steuerwinkel der drei nach (4-50) verstellbar ausgeführten Kompensationskapa-
zitäten C4, C5 und C6. 
 
Abb. 4.43: Zeitverlauf der Steuerwinkel aller drei Stellglieder. 
 
Abb. 4.44: Zeitverlauf der drei Phasenströme am Gleichrichtereingang (exakter 
Zeitverlauf nur für i5 angedeutet). 
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Abb. 4.45: Zeitverlauf des Stroms am Gleichrichterausgang. 
 
Abb. 4.46: Zeitverlauf der Spannung am Gleichrichterausgang. 
In Abb. 4.45 wird auch hier die Wahl des Fourierkoeffizienten bei der Überfüh-
rung der zugehörigen Größe mit n=0 in der arithmetischen Mittelung für den 
Strom id am Gleichrichterausgang gut ersichtlich.  
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4.4.3.1. Gleichungen für den stationären Zustand 
Die mathematischen Gleichungen zur Beschreibung der stationären Lösung 
lassen sich von der Vorgehensweise her analog zum einphasigen Fall durch 
Nullsetzen der zeitlichen Ableitungen in den Gleichungen (4-87) bis (4-86) 
gewinnen. Die algebraischen Nebenbedingungen (4-88) und (4-89) enthalten 








































 10  (4-93)
Einsetzen der algebraischen Nebenbedingungen (4-88) und (4-89) in die obigen 
Gleichungen liefert eine Basis für die Berechnungen. Die Angabe eines ge-
schlossenen Ausdrucks für den Stromvektor sI

und somit auch für sämtliche 
weiteren Zustandsgrößen ist jedoch kaum möglich - nach dem Einsetzen der 
algebraische Nebenbedingungen (4-88), (4-89), sowie der obigen Gleichungen 
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In dieser Form können die vorhandenen Nichtlinearitäten gut sichtbar gemacht 
werden. Umformung nach dem gesuchten Stromvektor sI

liefert letztendlich: 
    sssiss IFAIIBUAI

   11  
 
(4-95)
Die Matrix B ist von den Elementen des gesuchten Stromvektors sI

abhängig - 
eine geschlossene Lösung des Systems ist so nicht ohne weiteres möglich. 
Selbst die Existenz numerischer Lösungen beispielsweise mit dem gängigen 
„Fixpunktsatz von Banach“ ist nicht ohne weiteres nachweisbar: Für die Beträ-
ge der drei Phasenströme in der Matrix B (4-94) müsste dazu eine Schätzung 
vorgenommen werden, was jedoch kaum sinnvoll möglich ist. 
Zur Lösung lässt sich das mathematische Problem als komplexes Gleichungs-
system mit vier Einzelgleichungen und vier Unbekannten I4, I5, I6 und U0s 


























































































Die vierte Gleichung resultiert aus der Substitution der Sternpunktspannung U0s: 




Der für die numerische Integration der beschreibenden DGLn am Sternpunkt 
eingebrachte Widerstand R0 ist zur Lösung dieses Problems nicht zwingend von 
Bedarf – die Gleichung reduziert sich auf eine einfache Kirchoff‘sche Bilanz: 
 




Im Folgenden sind die Resultate aus dem vorangehend vorgestellten numeri-
schen Experiment mit der zugehörigen stationären Lösung ergänzt. Die Lösung 
der Differentialgleichungen strebt den auf obiger Basis berechneten stationären 
Endwerten stets zu. 
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Abb. 4.47: Zeitverlauf der Amplitude (n=1) aller drei Phasenströme am Gleichrich-
tereingang und zugehörige stationäre Lösungen. 
 
 
Abb. 4.48: Zeitverlauf des Spannungsmittelwerts (n=0, oben) und des Strommittel-
werts (n=0, unten) am Gleichrichterausgang sowie zugehörige stationäre Lösung. 
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4.4.3.2. Ressourceneinsparungen bei der numerischen Integration der 
dynamischen Zeigerdarstellung 
Anhand der Durchlaufzeit bei der numerischen Integration des im vorangehen-
den Abschnitten vorgestellten dynamischen Problems mit fünf unterschiedli-
chen Betriebsfrequenzen lässt sich das Einsparpotential gut aufzeigen. Nebst der 
bisher ausschließlich zugrunde gelegten Betriebsfrequenz von 20kHz sind 
zusätzlich in den Fachkreisen häufig diskutierte, höhere Werte bis 140kHz in 
die Versuchsreihe mit aufgenommen. Zusätzlich wurde das Gesamtsystem 
einschließlich der Primärseite in die Simulation miteinbezogen. Der zugrunde 
liegende Parametersatz liegt im Anhang bei (C.2, Parametersatz 2). In der 
nachfolgenden Tabelle ist die jeweils im Zeitbereich benötigte Durchlaufzeit 
ttime_domain im Verhältnis zur Durchlaufzeit bei der Berechnung der Einhüllenden 








Betriebsfrequenz f  20 kHz 60 kHz 90 kHz 115 kHz 140 kHz 
Relative Durchlaufzeit rt  1,15% 0,79% 0,62% 0,53% 0,48% 
Tab. 4.4: Durchlaufzeit numerische Simulation - Zeitbereich vs. Frequenzbereich. 
Der Zeitbedarf für die numerische Berechnung von Zeitverläufen Einhüllender 
ist in allen Fällen deutlich kleiner als für die Berechnung des exakten Zeitver-
laufs - insbesondere bei höheren Betriebsfrequenzen liegen rasch drei Dekaden 
zwischen den beiden Modellbasen. Das Potential der dynamischen Zeigerdar-
stellung im Anwendungsbereich induktiver Energieübertragungssyteme ist am 
obigen Experiment gut nachweisbar. Die im folgenden Kapitel behandelte 
automatische Nachführung der Abstimmung wertet lediglich Scheitel- bzw. 
Effektivwerte der betrachteten AC-Größen aus. Ein großer Vorteil der einge-
führten dynamischen Zeigerdarstellung liegt darin, dass die berechneten Lösun-
gen bereits dem entsprechen, was gesucht ist und nicht zusätzlich aus der 




5. Automatische Abstimmung der Sekundärseite 
Das vorliegende Kapitel beinhaltet die Nachführung der sekundärseitigen 
Kompensation. In einem ersten Schritt wird die Frage beantwortet, unter 
welchen Betriebsbedingungen die Sekundärseite überhaupt erst abgestimmt ist. 
In einem zweiten Schritt wird die technisch nicht ohne weiteres realisierbare 
Detektierung dieses Betriebspunkts und daran anknüpfend ein Konzeptansatz 
für die Nachführung des Systems auf diesem Punkt diskutiert. Abschließend 
werden die erarbeiteten Konzeptansätze mit der erarbeiteten Modellbasis in 
numerischen Simulationen untersucht. 
5.1 Abgestimmter Betrieb der Sekundärseite 
 Einphasiges System 5.1.1
Am einphasigen Aufbau lässt sich die Aufgabe der Kompensation sehr einfach 
verdeutlichen: Sie liegt in der Abstimmung des Resonanzkreises, welcher durch 
den Induktivitätsanteil der Sekundärwicklung (L2) und der darauf angesetzten 
Kompensationskapazität (C2) gebildet wird (nachfolgende Abb. 5.1). Bezüglich 
der Grundschwingung verhält sich der Gleichrichter mit dem eingesetzten 
Lastnetzwerk rein reellwertig, was an Gleichung (4-67) rasch ersichtlich wird – 
die Spannung u2 weist zwangsläufig die gleiche Phasenlage auf wie der Strom 
i2. Ziel der Kompensation ist es nun, die störende Wirkung des Spannungsab-
falls über dem Induktivitätsanteil der Wicklung (Selbstinduktivität) zu eliminie-
ren, um damit verbundene mittelwertfreie Leistungsanteile mit Bezug zur 
Grundschwingung wirksam von der Primärseite fernzuhalten. Es gilt daher: 
Reelles Eingangsverhalten: Keine pendelnden Leistungsanteile am Eingang 
der Sekundärseite und somit keine sekundären Blindleistungsanteile auf der 
Primärseite. 
Anschaulich gezeigt werden kann dies in der nachfolgenden Abb. 5.1 am 
eingerahmten Bereich: Im abgestimmten Fall verschwindet die in Summe an 
den reaktiven Elementen abfallende Spannung stu . 
102 5 Automatische Abstimmung der Sekundärseite 
 
 
Abb. 5.1: Umstrukturiertes Ersatzschaltbild des einphasigen Pickup. 
Bezogen auf die Grundschwingungsgrößen gilt es, die folgende Summe zu 

























Dieser Fall liegt vor, wenn der Betrag der komplexen Spannung an der Kom-
pensationskapazität der Spannung an der Selbstinduktivität betragsmäßig 
entspricht. Die wirkende Kompensationskapazität muss auf den vollen Wert der 
Selbstinduktivität L2 angesetzt werden, damit (5-1) erfüllt wird. Der angestrebte 
Effekt der Kompensation kann durch Bildung einer Masche in der Schleife vor 









Auflösen nach dU , zusammenfassen und darstellen der Summe aller komplex-
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Die Gleichspannung dU ist eine rein reellwertige Größe, weshalb für obigen 
Ausdruck gelten muss: 
2
!
21 IU    (5-5)
Die Phasenlage des Schleifenstroms entspricht damit der Phasenlage der indu-
zierten Spannung, was dem geforderten reellwertigen Eingangsverhalten des 
Pickup gleichkommt. Des Weiteren wird die Spannung dU in diesem Betriebs-
punkt maximal, was später weiter relevant sein wird - dieser Zusammenhang 
lässt sich leicht nachweisen, in dem die erste Ableitung von dU  nach dem 
Betrag Ust der komplexen Spannung Ust in (5-3) zu null gesetzt wird: 
    0
4
!




d   (5-6)
Es wird schnell ersichtlich, dass diese Bedingung unabhängig vom Exponenten 
nur bei verschwindendem Störanteil Ust = 0 erfüllt werden kann. 
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 Dreiphasiges System 5.1.2
Beim dreiphasigen Aufbau liegt das Hauptziel der Abstimmung darin, die 
Grundschwingungs-Blindleistung am Pickup-Eingang (Luftspalt) zu eliminie-
ren, damit bezüglich der Grundschwingung keine mittelwertfreien Leistungsan-
teile über den Luftspalt pendeln. Zusätzlich dazu wird eine symmetrische 
Bestromung des Pickup angestrebt. Es werden somit folgende Ziele verfolgt: 
Reelles Eingangsverhalten des Pickup: keine sekundären Blindleistungsantei-
le auf der Primärseite 
Symmetrischer Betrieb: Die drei Phasenströme bilden ein symmetrisches 
Drehstromsystem 
Um den dreiphasigen Aufbau hinsichtlich der Abstimmung besser verstehen zu 
können, wird das Ersatzschaltbild nach Abb. 4.26 auf die für die Betrachtung 
wesentlichen Elemente reduziert und geringfügig umstrukturiert. Im umstruktu-
rierten Ersatzschaltbild sind die reaktiven Elemente (Selbstinduktivitäten und 
Kompensationskapazitäten) zusammen mit den von benachbarten Phasen her 
induzierten Spannungsanteilen zusammenhängend angeordnet und eingerahmt 
dargestellt: 
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Damit sind in den drei Phasensträngen alle sich nicht zwangsläufig reellwertig 
verhaltenden Elemente zusammengefasst. Die an diesen Elementen in Summe 
abfallenden Spannungen werden phasenweise als störende innere Spannungsab-
fälle aufgefasst. Die drei störenden Spannungsabfälle können für nahezu 
beliebige Stromvektoren sI

durch geeignete Wahl der wirkenden Kompensati-
onskapazitäten in den drei Phasensträngen als gleichphasige Komponente aus 
den Phasensträngen in den Sternpunkt des Spulensystems verlagert werden, was 
im nachfolgenden Abschnitt behandelt wird. Der Gleichrichter verhält sich 
bezüglich seines Nullpunkts rein reellwertig, da die drei Nullpunktspannungen 
Ub4, Ub5 und Ub6 stets in Phase mit den korrespondierenden Phasenströmen I4, I5 
und I6 liegen, was rasch am ersten Term in Gleichung (4-88) ersichtlich wird. 
Kann nun der Einfluss der drei Störspannungen in den Phasensträngen elimi-
niert werden, so ergibt sich aus der Leistungsbilanz rein reellwertiges Verhalten 
bezüglich der induzierten Spannungen und das Hauptziel ist erreicht. Mathema-
tisch lässt sich dieser Zusammenhang über mehrere Schritte leicht nachweisen - 
die zugehörige Beweisführung liegt der Übersicht halber im Anhang A.1 bei. 
Zusammengefasst: Bilden die störenden inneren Spannungsabfälle eine gleich-
phasige Komponente, so liegt der erwünschte Betrieb mit verschwindender 
Grundschwingungsblindleistung bezüglich des Luftspalts vor. 
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5.1.2.1. Störende innere Spannungsabfälle am Pickup 
Wie im vorangehenden Abschnitt bereits einleitend erläutert, soll der Einfluss 
der störenden inneren Spannungsabfälle beseitigt werden, indem man sie durch 
geeignete Wahl der Kompensationskapazitäten auf einen gemeinsamen Wert 
bringt (gleiche Phasenlage und gleiche Amplitude): Die störenden Anteile fallen 
als gleichphasige Komponente in Bezug auf den Sternpunkt des Spulensystems 


















































































































































Eine geeignete Wahl der Kompensationskapazitäten ermöglicht die Einhaltung 
obiger Gleichung für nahezu beliebige Stromvektoren sI

(also nicht nur für den 
symmetrisch bestromten Fall). Der Nachweis und die Herleitung entsprechender 
Ausdrücke zur Bestimmung der Kapazitätswerte bedürfen einiger Zwischen-
schritte und liegen daher im Anhang A.2 in ausführlicher Form bei. 
Für die Auslegung der Kapazitäten wird in einem ersten Schritt der Stromvektor
sI

auf Basis des erarbeiteten Modells für den stationären Betriebszustand 
numerisch bestimmt. Dies geschieht unter der Annahme, dass (5-7) bereits gilt - 

































































  6541110 IIII s 

 (5-9)
Im Anschluss kann mit dem gefundenen Stromvektor sI

, geltend für den 
abgestimmten Zustand, die Kondensatorkonfiguration mit den im Anhang A.2 
hergeleiteten Ausdrücken (A-16), (A-20) und (A-22) berechnet werden. 
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5.1.2.2. Angestrebter Betriebsfall 
Mit der zweiten eingangs geforderten Bedingung schließt der angestrebte 
Betriebsfall nebst dem Hauptziel verschwindender Blindleistung (in Summe) 
bezüglich der induzierten Spannungen Ui4, Ui5 und Ui6 auch die Symmetrie der 
drei Phasenströme mit ein. Erfüllen die Phasenströme bezüglich ihrer Phasenla-
gen die Symmetriebedingung, so bilden die Nullpunktspannungen Ub4, Ub5 und 
Ub6 am Gleichrichtereingang ein System symmetrischer Spannungen, was sich 
an Gleichung (4-88) rasch nachvollziehen lässt. In diesem Fall erzwingen diese 
Spannungen zusammen mit der Sternpunktspannung U0s unter der Annahme 
gleich großer ohmscher Anteile in allen drei Phasensträngen die Symmetrie der 
induzierten Spannungen Ui4, Ui5 und Ui6, was sich graphisch etwas anschauli-
cher in einem Zeigerdiagramm formal darstellen lässt: 
 
Abb. 5.4: Zeigerdiagramm des idealen stationären Betriebsfalls – symmetrische 
Bestromung des Pickup und rein reellwertiges Eingangsverhalten (formal). 
Die Grundvoraussetzung für eine symmetrische Bestromung des Pickup liegt 
somit darin, dass die drei induzierten Spannungen Ui4, Ui5 und Ui6 ein symmet-
risches Quellensystem bilden. Ist dies nicht der Fall, so können nicht beide 
eingangs geforderten Bedingungen gleichzeitig erfüllt werden. 
Das Augenmerk liegt in diesem Fall auf der ersten Bedingung, da diese an das 
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Sekundärseite) geknüpft ist. Im allgemeinen Fall mit asymmetrischer Speisung 
und fehlerhafter bzw. ohne Abstimmung stellen sich exemplarisch Verhältnisse 
grundsätzlich wie folgt ein: 
 
Abb. 5.5: Zeigerdiagramm des stationären Betriebsfalls bei asymmetrischer Spei-
sung und fehlender bzw. fehlerhafter Abstimmung des Systems (formal). 
Die störenden inneren Spannungsabfälle stellen sich den Verhältnissen entspre-
chend ein und fallen für diesen nicht abgestimmten Fall nicht als gleichphasige 
Komponente zusammen. Nach der Bestimmung einer entsprechenden Konden-
satorkonfiguration ist für den dargestellten asymmetrisch gespeisten Fall ein 
Betrieb mit aus den Phasensträngen eliminierten inneren Spannungsabfällen 
analog zum vorangehend betrachteten Fall möglich. Die drei störenden Span-
nungsabfälle können im Ersatzschaltbild als gleichphasige Komponente in den 
Sternpunkt des Spulensystems ausgelagert werden und es stellen sich Verhält-
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Abb. 5.6: Zeigerdiagramm des stationären Betriebsfalls bei asymmetrischer Spei-
sung des Systems im abgestimmten Zustand (formal). 
 
Abb. 5.7: Zeigerdiagramm wie in obiger Abb. 5.6. Die Sternpunktspannung U0s und 
der gleichphasige, störende Anteil Ust sind zu einer resultierenden gleichphasigen 
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 Probleme bei der Erfassung der induzierten Spannung 5.1.3
Das abgestimmte einphasige Sekundärsystem setzt bei reellwertiger Last in den 
Grundschwingungsgrößen einen verschwindenden Nullphasenwinkel zwischen 
Schleifenstrom und induzierter Spannung voraus, was mit verschwindender 
Grundschwingungsblindleistung einhergeht. Für die Realisierung einer automa-
tischen Abstimmung mit einer geschlossenen Regelkreisstruktur müsste dem-
nach dieser Nullphasenwinkel als Regelgröße angesetzt werden. Während die 
Erfassung des Schleifenstroms bzw. der Schleifenströme (im mehrphasigen 
Fall) ohne weiteres möglich ist, stellt die Erfassung der induzierten Spannungen 
jedoch ein großes Problem dar, welches in den folgenden Abschnitten genauer 
erläutert wird. 
5.1.3.1. Induzierte Spannung am einphasigen Sekundärsystem 
Die Schwierigkeit bei der Erfassung der induzierten Spannung in der Spule des 
Sekundärsystems liegt darin, dass diese nicht direkt gemessen werden kann: An 
den Anschlussklemmen der Spule/Wicklung wird im belasteten Fall der stören-
de Spannungsabfall über den ohmschen Anteilen und der Selbstinduktivität 
nach Abb. 5.1 mit erfasst. Um die beiden störenden Anteile von der Messung an 
den Anschlussklemmen der Spule/Wicklung zu isolieren, bietet sich der Einbau 
einer zusätzlichen unbelasteten Mess-Spule/Wicklung im Sekundärsystem an. 
 
Abb. 5.8: Schematische Darstellung des Systems mit zusätzlicher unbelasteter 
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Abb. 5.9: Ersatzschaltbild der Anordnung mit konzentrierten Parametern. Die 
zusätzliche Messspule bleibt unbelastet. 
Über die konzentrierten Parameter der resultierenden Anordnung lassen sich die 


























































































Der relevante Ausdruck für die Spannung an den Anschlussklemmen der 
unbelasteten Messspule lässt sich leicht aus der obigen Gleichung isolieren, 
wobei die für die unbelastete Messspule gültige Bedingung  
03 i  (5-11)











Mu   
(5-12)
Der erste Term beschreibt die vom Primärstrom i1 induzierte Spannung (ui1) und 
der zweite Term die vom Sekundärstrom i2 in die Messspule induzierte Span-
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Ist die Gegeninduktivität M23 bekannt, so kann die vom Primärstrom in die 
Messspule induzierte Spannung ui1 aus der gemessenen Spannung an den 
Anschlussklemmen der Messspule (u3) und aus dem Strom in der Sekun-
därwicklung (i2) berechnet werden. Die Phasenlage der so gewonnenen Span-
nung (ui3) entspricht der Phasenlage der gesuchten induzierten Spannung u21 in 
der Sekundärwicklung, was auch für die eigentliche Regelung ausreicht. Ein 
ähnlicher Ansatz wird in [47] vorgestellt und in einem Patent aus dem Jahr 2011 
von den selben Autoren unter der Veröffentlichungsnummer 
US20110254379A1 erwähnt - das Hauptproblem bei diesem Ansatz ist jedoch 
ausgerechnet die Voraussetzung, dass M23 bekannt sein muss. Diese Gegenin-
duktivität kann zwar bestimmt werden, ist aber im späteren Betrieb keinesfalls 
konstant. Der Wert ist ebenso abhängig von u.a. Temperatur und Positionsfehler 
wie die restlichen Induktivitäten im System auch. Sofern der Aufbau des 
Systems dies erlaubt, ist die externe Anbringung der Messspule eine mögliche 
Alternative: Die Messspule muss so über der Primärwicklung platziert werden, 
dass der Flussanteil, verursacht durch den Strom in der Sekundärwicklung, die 
Messspule nicht mehr, bzw. nicht mehr nennenswert durchdringt. 
 
Abb. 5.10: Schematische Darstellung des Systems mit zusätzlicher unbelasteter 
Messwicklung außerhalb des Sekundärsystems. 
Dadurch entfällt die magnetische Kopplung zwischen Sekundärwicklung und 
Messspule und die Gleichung (5-13) vereinfacht sich zu:  
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Die Spannung an den Klemmen der unbelasteten Messspule entspricht der in 
der Messspule aufgrund des Primärstroms induzierten Spannung, deren Phasen-
lage ja letztendlich erfasst werden soll. Die Gegeninduktivität M23 entfällt 
gänzlich aufgrund der fehlenden, bzw. vernachlässigbar kleinen Kopplung 
zwischen Sekundärwicklung und Messspule. Zusammengefasst: 
Bei Systemen mit gegenüber der Sekundärwicklung räumlich deutlich ausge-
dehnter Primärwicklung lässt sich die Phasenlage der in der Sekundärwicklung 
induzierten Spannung mit einer entsprechend platzierten, externen Hilfsspule 
erfassen. 
5.1.3.2. Induzierte Spannung am dreiphasigen Sekundärsystem 
Zur Aufstellung der Leistungsbilanz bezüglich der induzierten Spannungen am 
dreiphasigen System gilt es, die induzierten Spannungen messtechnisch zu 
erfassen - bei einem Aufbau mit unbelasteten Messspulen, die im Flusspfad der 
jeweiligen Sekundärsystem-Wicklung angeordnet sind, sind die Verhältnisse im 
Vergleich zum einphasigen Aufbau jedoch bereits deutlich komplexer. 
 
Abb. 5.11: Schematische Darstellung des dreiphasigen Systems mit Messspulen. 
Die Gleichungen für die Beschreibung der Spannungen an den Klemmen der 
unbelasteten Messspulen lassen sich mithilfe der bereits bei der Modellierung 























































































Die Problematik lässt sich bereits an der Betrachtung lediglich einer der drei 
Messspulen gut verdeutlichen - für die erste Messspule lässt sich aus obigen 
Gleichungen folgender Ausdruck isolieren: 





























Der erste Term (ui7a) stellt die in der Messspule vom Primärfeld her (Überlage-
rung der Flüsse von den drei Wicklungen der Primärseite) induzierte Spannung 
dar. Dieser Term entspricht dem Gesuchten. Der zweite Term (ui7b) stellt die in 
der Messspule vom Sekundärfeld (Überlagerung der Flüsse aller drei Wicklun-
gen der Sekundärseite) her induzierte Spannung dar und wirkt analog zum 
















Auch hier gelten wiederum dieselben Bedingungen wie beim einphasigen Fall: 
Die Phasenlage der induzierten Spannung in der Wicklung des Sekundärsys-
tems ist identisch mit der Phasenlage der induzierten Spannung in der zugehöri-
gen Messspule. Somit ist das Ziel wiederum, den vom Primärfeld her rührenden 
Anteil der induzierten Spannung in der Messspule zu gewinnen. Dies ist wiede-
rum nur dann möglich, wenn die Gegeninduktivitäten zwischen den Wicklun-
gen des Sekundärsystems sowie die drei Ströme im Sekundärsystem bekannt 
sind und somit der Term (ui7b) berechnet werden kann. Wieder stellt sich jedoch 
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das Problem, dass die beteiligten Gegeninduktivitäten abhängig sind von 
diversen Störeinflüssen. 
Im Gegensatz zum einphasigen Fall ist ein Spulensystem, das außerhalb des 
Feldes der Wicklungen im Sekundärsystem platziert ist, keine Alternative: Im 
dreiphasigen Fall setzt sich die induzierte Spannung in den Wicklungen des 
Sekundärsystems nicht nur aus der Wirkung des Primärfeldes zusammen. Die 
drei Wicklungen des Sekundärsystems sind magnetisch miteinander gekoppelt, 
weshalb hier die induzierte Spannung einen zusätzlichen Anteil aus den jeweils 
benachbarten zwei Wicklungen enthält. Dies kann leicht aufgezeigt werden, 
indem die Spannung an den Klemmen beispielsweise der ersten Wicklung des 
Sekundärsystems betrachtet wird: 




























Der linke Term (ui4a) beschreibt den Anteil der induzierten Spannung aufgrund 
der in den Wicklungen der Primärseite fließenden Ströme. Der markierte Term 
rechts (ui4b) beschreibt den Anteil der induzierten Spannung aufgrund der in den 
beiden benachbarten Wicklungen des Sekundärsystems fließenden Ströme. 
Beide Anteile bilden zusammen die in der betrachteten Wicklung induzierte 
Spannung. Wird nun eine Messspulenanordnung analog zum einphasigen Fall 
fern vom Feld des Sekundärsystems verbaut, so verschwindet der rechte Term 
(ui4b) vollständig und fehlt somit – aus diesem Grunde kommt eine externe 
Messspulenanordnung im dreiphasigen Fall nicht in Frage. Zusammengefasst: 
Im dreiphasigen Fall bei Systemen mit gegenüber der Sekundärwicklung 
räumlich deutlich ausgedehnter Primärwicklung (z.B. lange dreiphasig aufge-
baute rautenförmige Wicklung) stellt auch die externe Messspulenanordnung 
keine Alternative zur Erfassung der gesuchten Phasenlage dar. Aufgrund der im 
Betrieb von diversen Störgrößen abhängigen Parameter (beteiligte Gegeninduk-
tivitäten) ist eine Schätzung der gesuchten Größe mit einem Beobachtersystem 
wie im einphasigen Fall kaum umsetzbar. 
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5.2 Konzeptansätze für die automatische Abstimmung 
Die Realisierung einer automatischen Nachführung mit einer geschlossenen 
Regelkreisstruktur, die im einphasigen Fall beispielsweise direkt den Phasen-
fehler zwischen Strom und induzierter Spannung zu null regelt, ist problema-
tisch: Als grundlegende Voraussetzung für eine solche Regelung wurde im 
vorangehenden Abschnitt die kaum sinnvoll realisierbare Erfassung der indu-
zierten Spannung angesprochen. Im dreiphasigen Fall ist die Erfassung der 
Phasenlagen aller drei induzierten Spannungen gar kaum realisierbar, was die 
automatische Abstimmung mit einer geschlossenen Regelkreisstruktur weitge-
hend unmöglich macht. 
 Betrachtung als Optimierungsproblem und Anforde-5.2.1
rungen an ein geeignetes Optimierungsverfahren 
Als Alternative werden in den folgenden Abschnitten Konzepte erarbeitet, die 
die Einhaltung von Kriterien für die Erfüllung des abgestimmten Zustands mit 
einem zu maximierenden Gütemaß derart verknüpfen, dass die automatische 
Nachführung als einfaches, skalares Optimierungsproblem behandelt werden 
kann. Das Gütemaß (Zielfunktion) wird aus einer oder mehreren messtechnisch 
einfach erfassbaren Zustandsgrößen des Systems gebildet und als Kriterium für 
den optimalen Betriebszustand nach Abschnitt 5.1.2 laufend nachgeführt. Über 
zusätzliche Aktoren übt die Nachführung gezielten Einfluss auf das System aus. 
Damit die innere Dynamik des Systems nicht in den Prozess mit einbezogen 
werden muss, erfolgt die Auswertung der Messgrößen zu diskreten Zeitpunkten, 
an denen das System in einem quasistationären Zustand verweilt. Zu berück-
sichtigende, transiente Anteile aus der Anregung des Systems in den gemesse-
nen Größen entfallen somit weitgehend. Allerdings muss die Beaufschlagung 
des Systems mit externen Störgrößen als weitere Anregung des dynamischen 
Systems mit in die Betrachtungen einbezogen werden. 
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Abb. 5.12: Überlagerung eines Systems zur Nachführung des optimalen Betriebs-
punkts. 
Die Abtastzeit für die überlagerte, zeitdiskret arbeitende Nachführung wird 
größer als die größte Zeitkonstante des Systems gewählt, damit das System nach 
einer Stellgrößenänderung und vor der nächsten Abtastung Zeit hat, in einen 
quasistationären Zustand überzugehen. Um den stabilen Betrieb der Nachfüh-
rung zu gewährleisten, muss für die Zeitkonstanten der externen Störgrößen 
dieselbe Bedingung erfüllt sein. Der zulässigen Bandbreite externer Störgrößen 
sind dadurch enge Grenzen gesetzt. In der Annahme, dass die Zeitkonstanten 
der inneren Dynamik des Systems (überwiegend elektrischen Ursprungs) um 
Größenordnungen kleiner sind, als die Zeitkonstanten externer Störgrößen 
(überwiegend thermischen und mechanischen Ursprungs), bleibt für die Reali-
sierung einer Nachführung reichlich Spielraum. Wie sich später allgemeingültig 
zeigen lässt, weist die Zielfunktion innerhalb des betrachteten Gebiets im 
einphasigen Fall nur ein lokales Maximum auf, das das globale Maximum 
darstellt. Die Suche nach einem geeigneten Optimierungsverfahren im Kern der 
überlagerten Nachführung wird dadurch wesentlich vereinfacht. Im dreiphasi-
gen Fall wird dies als Bedingung vorausgesetzt und für den später betrachteten 
Beispielfall nachgewiesen. Aufgrund diverser externer Störgrößen die auf das 
System wirken, soll die Bestimmung von Gradienten der Zielfunktion nicht zu 
viel Zeit in Anspruch nehmen - wenn eine solche Bestimmung aussagekräftig 
sein soll, darf sich die Zielfunktion während der Dauer der Bestimmung nur 
wenig oder kaum verändern. Gradienten der Zielfunktion sollen daher über 
möglichst wenige Suchschritte bestimmt werden. 
Aus den Suchstrategien mit möglichst einfacher Struktur für Probleme mit 
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gemeinsam ist, dass sie sich an natürlichen Prozessen orientieren. Prominente 
Vertreter sind „great deluge algorihm“ (Sintflut-Algorithmus), „particle swarm 
optimization“ (Partikelschwärme), „simulated annealing“ (Simulierte Abküh-
lung), „metropolis-hastings“ (Monte-Carlo-Methode), „threshold accepting“ 
(Schwellenakzeptanz), „ant colony optimization“ (Ameisenkolonie), „stochastic 
tunneling“ und „hillclimbing optimization“ (Bergsteigeralgorithmus) [73], [74]. 
Bis auf die letztgenannte Methode weisen alle einen evolutionären Charakter 
auf, damit gefundene lokale Optima zugunsten globaler Optima bei der Suche 
wieder verlassen werden können. Dieser evolutionäre Charakter der meisten 
oben genannten Methoden ist jedoch aufgrund der Struktur der gegebenen 
Zielfunktion nicht von nöten - die Zielfunktion weist lediglich ein globales 
Optimum auf. Hillclimbing ist ein sehr einfaches Verfahren, welches bei 
technischen Systemen mit nichtlinearem Gütemaß als Verfahren zur lokalen 
Optimierung oft als Mittel erster Wahl zum Einsatz kommt – ein bekannter 
Anwendungsfall ist das „Maximum Power Point Tracking“ (MPPT) bei Solar-
anlagen [75], [76], [77]. Der vom Photovoltaik-Panel geführte Strom wird dabei 
ausgehend von einem Startwert schrittweise so lange erhöht bzw. erniedrigt, bis 
die abgegebene Leistung maximal wird. Die Zielfunktion ändert ihren Charakter 
hauptsächlich mit variierender Sonneneinstrahlung und Modultemperatur. 
Durch die Nachführung ist immer der Betrieb im jeweils effektivsten Arbeits-
punkt gewährleistet. Analog dazu wird MPPT in Windkraftanlagen bei der 
Festlegung der optimalen Turbinendrehzahl eingesetzt [78]. Bei der Festlegung 
eines geeigneten Optimierungsverfahrens muss aufgrund der inneren Dynamik 
auch darauf geachtet werden, dass die Schritte im Suchraum nicht unnötig groß 
angesetzt werden. Durch die innere Dynamik antwortet das System auf große 
Suchschritte am Eingang mit entsprechend hohen Überschwingern in vielen 
seiner Zustandsgrößen. Solche Überschwinger strapazieren vor allem die 
verbauten Halbleiterelemente im System rasch über ihre Belastungsgrenzen 
hinaus und sind daher absolut unzulässig. Zusammengefasst: 
Die Suchschrittweite muss begrenzt sein: Große Schritte am Eingang führen 
zu evtl. unerwünscht hohen transienten Überschwingern am Ausgang. 
Der Aufwand für eine Gradientenbestimmung ist hoch: Sie darf nicht zu 
viele Suchschritte in Anspruch nehmen - der Wert der Zielfunktion kann sich 
zeitlich schnell ändern aufgrund der Anregung mit externen Störgrößen.
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5.2.1.1. Hillclimbing-Verfahren 
Hillclimbing gehört zu den einfachsten Optimierungsverfahren, sowohl was die 
Implementierung des Verfahrens als Algorithmus auf dem Rechner, als auch die 
Anwendbarkeit anbelangt [74]. Der Name rührt von der ursprünglichen Ver-
wendung als Methode zum Maximieren einer Zielfunktion fz. Der Algorithmus 
sieht für diesen Fall wie folgt aus (nach [73]): 
1. Wahl eines Startpunkts p0 
2. Zufällige Wahl eines neuen Punkts p1 in der Nähe von p0 
3. Falls fz (p1) ≥ fz (p0), dann setze p0=p1 und fahre fort mit Schritt 2 
Aufgrund der simplen Struktur ist der Algorithmus in der Anwendung aber mit 
einer Reihe von Problemen konfrontiert [73]: 
 Lokale Optima können nach dem Erreichen nicht mehr verlassen wer-
den. 
 Aufgrund der Suche in der direkten Umgebung eines Startpunkts und 
der sofortigen Akzeptierung jeder Verbesserung läuft die Suche mit 
hoher Wahrscheinlichkeit ins nächstgelegene Optimum. 
 Langsames Fortschreiten, da nicht systematisch nach Verbesserungen 
gesucht wird. 
 Die Festlegung der optimalen Schrittweite ist insbesondere im stetigen 
Fall schwierig. 
Die ersten beiden Nachteile sind aufgrund der Natur der hier betrachteten 
Zielfunktion unerheblich – das einzige lokale Maximum entspricht hier dem 
globalen Maximum. Der dritte Nachteil kann für die betrachtete Anwendung 
insofern als Vorteil gesehen werden, als dass große Suchschritte ohnehin 
unzulässig sind. Der vierte Nachteil stellt eine zentrale Fragestellung dar, wie 
sich im Folgenden noch zeigen wird.  
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 Hillclimbing an der einphasigen Sekundärseite 5.2.2
Für die Anwendung des Hillclimbing-Verfahrens am einphasigen System stellt 
sich an erster Stelle die Frage nach einem geeigneten Gütemaß. Die Spannung 
Ud am Ausgang des Gleichrichters ist eine potentielle Größe hierfür: Im abge-
glichenen Zustand verschwindet die Summe der Spannungen über den reaktiven 
Elementen (5-1) und die Spannung Ud am Gleichrichterausgang wird maximal 
(Gleichungen (5-3) und (5-6)), was bereits im Abschnitt 5.1.1 vorausgehend 
aufgezeigt wurde. Um mithilfe einer überlagerten Nachführung gem. Abb. 5.12 
Einfluss auf das abzustimmende System nehmen zu können, bedarf es eines 
Aktorelements, welches Eingriff auf die Abstimmung nimmt. Für den Einsatz 
als Aktor sind grundsätzlich viele in der wissenschaftlichen Literatur bereits 
untersuchte Konzeptansätze denkbar (s.a. Abschnitt 2.2, Stand der Forschung 
und Technik). Die Hauptanforderung an ein mögliches Stellglied liegt lediglich 
darin, mit Bezug auf Grundschwingungsgrößen wie eine verstellbare Reaktanz 
zu wirken, unabhängig davon, ob der Aktor einen rein induktiv, rein kapazitiv 
oder gar wahlweise induktiv/kapazitiv wirkenden Stellbereich aufweist. Im 
Folgenden wird das Stellglied stets als kontinuierlich verstellbare Kapazität 
(wie in Abschnitt 4.3.1.1 bereits formal eingeführt) mit dem Steuerwinkel α = [0 
90°] als Steuereingang angenommen. 
 
Abb. 5.13: Einphasiges Sekundärsystem mit überlagerter Nachführung und zusätzli-
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Das Gütemaß Ud kann somit in Funktion der gezielt beeinflussten Variable α 
und der Hauptstörgrößen U21, L2 und I2 aufgefasst werden. Die Größen C2s und 
R2 werden als konstant betrachtet, obwohl im realen Betrieb, abhängig von der 
Wahl der Komponenten auch C2s eine durchaus relevante Temperaturabhängig-
keit aufweisen kann. Die Aufgabe der Nachführung liegt im laufenden Betrieb 
darin, die verstellbare Kapazität über deren Steuerwinkel α so nachzuführen, 
dass das Gütemaß (Zielfunktion) maximiert wird. Bei konstant bleibender 
induzierter Spannung im Pickup resultieren Verhältnisse wie im Folgenden 
exemplarisch aufgezeigt – die zugrunde liegenden Parameter entsprechen dem 
im Anhang beigelegten Parametersatz (Anhang C.1): 
 
Abb. 5.14: Ausgangsspannung Ud (links) und deren Ableitung nach dem Steuerwin-
kel α (rechts), jeweils in Abhängigkeit vom Steuerwinkel. Oben für den rein ohm-
schen Fall (RL/RLN = [1 1,375]) und unten für den Fall mit reiner Gleichstromlast 
(Ia/Ia,N = [0,7 1]) nach Tab. 4.2. Aufgetragen für den Nominalfall und für ±5% vom 
Nominalwert abweichende Induktivität L2. 
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Die überlagerte Nachführung liest die Spannung ud als Referenz zur Bildung des 
Gütemaßes ein und berechnet laufend den Mittelwert Ud der eingelesenen 
Spannung. Dieser Wert wird periodisch abgetastet und dem Algorithmus 
zugeführt. Das Hillclimbing-Verfahren verändert den Steuerwinkel α in jedem 
Schritt um einen festen Betrag Δα in Richtung steigender Zielfunktionswerte. 
 
Abb. 5.15: Suchlogik Hillclimbing-Algorithmus (l) und Darstellung im Flussdia-
gramm (r). 
 
Abb. 5.16: Implementation des Algorithmus als Kern des kompletten Nachführsys-
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5.2.2.1. Störverhalten des Systems und Überlegungen zum Abtastin-
tervall der überlagerten Nachführung 
Das dynamische Verhalten des Systems muss bei der Wahl der Abtastzeitpunkte 
für die überlagerte Nachführung mitberücksichtigt werden: Wichtig ist vor 
allem, dass das elektrische System nach einer Steuerwinkeländerung am Aus-
gang der überlagerten Nachführung in den stationären Zustand übergehen kann, 
bevor die nächste Abtastung der relevanten Zustandsgrößen für die Bestimmung 
des Gütemaßes vorgenommen wird. Zusammengefasst gilt daher: 
Damit transiente Anteile der inneren Dynamik im Gütemaß möglichst stark 
unterdrückt sind, sollte das Abtastintervall für die Nachführung deutlich größer 
als die größte Zeitkonstante des Systems gewählt werden. 
Die bisherigen Betrachtungen unterliegen dem Betrieb des Systems ohne 
Beaufschlagung mit externen Störgrößen. Nebst reaktiven Anteilen der Pickup-
Innenimpedanz fließen auch die induzierte Spannung in der Wicklung und die 
Lastimpedanz, bzw. der Laststrom am Ausgang direkt mit ins Gütemaß Ud ein 
und wirken somit störend auf den Abstimmprozess. Die induzierte Spannung u21 
kann dem Abstimmprozess nicht aufgeschaltet werden, da sie kaum direkt 
erfassbar ist (Abschnitt 5.1.3.1). Die Lastimpedanz ist ebenfalls nur schwierig 
direkt zu erfassen. Von Bedeutung ist vor allem die Dynamik dieser Störgrößen. 
Die kleinsten auftretenden Zeitkonstanten müssen deutlich größer sein als die 
Abtastzeit der Nachführung, damit die Nachführung zu den Abtastzeitpunkten 
möglichst nur quasistationäre Anteile erfasst. Unproblematisch sind daher 
insbesondere Störanteile mit langsamen Anstiegszeiten, die von Abtastzeitpunkt 
zu Abtastzeitpunkt nur vergleichsweise geringfügige Änderungen im Gütemaß 
bewirken. Anteile dieser Art beeinträchtigen die Nachführung kaum, wie im 
Folgenden exemplarisch aufgezeigt wird. Das Simulationsmodell bildet das in 
Abb. 5.13 dargestellte System ab, wobei die elektrische Schaltung direkt in der 
dynamischen Zeigerdarstellung gem. Abschnitt 4.4.2 vorliegt. Die Simulation 
deckt beide Anwendungsfälle nach Tab. 4.2 (rein ohmsche Last, bzw. reine 
Konstantstrom-Last) ab. Als Störgröße wird im ersten Versuch der Lastimpe-
danz und im zweiten Fall dem am Ausgang bezogenen Gleichstrom nach Tab. 
4.2 eine mittelwertfreie Komponente überlagert. Wahlweise in Kombination 
dazu wird der Induktivität L2 ebenfalls eine mittelwertfreie Komponente überla-
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gert. Die Periodendauer der überlagerten Signale (Lastimpedanz/Gleichstrom 
bez. Induktivität) ist leicht unterschiedlich gewählt, damit die Reaktion der 
Nachführung auf die Störeinflüsse nachvollziehbar bleibt. Die Anfangsbedin-
gungen des Nachführalgorithmus sind bei allen Versuchen mit Absicht ungüns-
tig gewählt, so dass eine sichtbare Einschwingphase stattfindet. Die Störgrößen 
werden bei allen Versuchen zum Zeitpunkt t = 7s aufgeschaltet. Ts = 35ms. 
Rein ohmsche Lastimpedanz: variierte Induktivität / variierte Lastimpedanz 
Abb. 5.17: Rein ohmsche Last (Fall 1, Tab. 4.2) – Leistung Pd (o.l.), cosφ1 bezüglich 
U21 (u.l.), Spannung Ud (u.r.) und Verlauf des Steuerwinkels (o.r.) bei variiertem 
Lastwiderstand RL (Fall a, L2=cst.) bzw. variierter Induktivität L2 (Fall b, RL=cst.). 
Die Lastimpedanz wird mit einer harmonischen Schwingung moduliert (0.1Hz, 
Amplitude 15% vom Nennwert RL). Bei konstant bleibender Induktivität 
reagiert die Nachführung auf die sich einstellende Leistungsvariation folgerich-
tig ungestört ohne Nachführung der Kapazität, im Stellsignal sind keine Kom-
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Im zweiten Fall wird der Induktivität eine harmonischen Schwingung überlagert 
(0,3Hz, Amplitude 2% vom Nennwert L2), während die Lastimpedanz zeitlich 
konstant bleibt - die Induktivitätsvariation wird robust nachgeführt: Die Stör-
komponente verursacht eine zeitabhängige Verschiebung des optimalen Be-
triebspunkts, welcher über die variable Kapazität stabil nachgeführt wird, was 
im Stellsignal der Nachführung (Steuerwinkel) deutlich ersichtlich ist. Die 
Leistung am Ausgang des Systems bleibt jedoch zeitlich konstant. Am Zeitver-
lauf des Grundschwingungs-Leistungsfaktors bezüglich der im Pickup induzier-
ten Spannung ist der erzielte Effekt (keine Blindleistung im Luftspalt) ebenfalls 
gut nachweisbar. Die Amplitude der induzierten Spannung bleibt in beiden 
Fällen zeitlich konstant. 
Rein ohmsche Lastimpedanz: variierte Induktivität und variierte Lastimpedanz 
Abb. 5.18: Leistung Pd (o.l.), cosφ1 bezüglich U21 (u.l.), Gleichspannung Ud (u.r.) 
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Im dritten Fall werden die Induktivität und die Lastimpedanz gleichzeitig mit 
den zugehörigen Signalen moduliert, wobei die Lastimpedanz mit einer Drei-
eckschwingung statt einer harmonischen Schwingung beaufschlagt wird. Der 
Versuch zeigt anschaulich das Verhalten der Nachführung bei zeitlich variie-
render Lastimpedanz und gleichzeitig zeitlich variierender Pickup-Induktivität. 
Die in der Lastimpedanz enthaltene 0,1Hz-Komponente ist nur in der Leistung 
am Ausgang des Systems wieder zu finden, während im Stellsignal der überla-
gerten Nachführung nur die in der variierenden Induktivität enthaltene 0,3Hz-
Komponente zu erkennen ist. 
 
Im zweiten Versuch wird eine Konstantstrom-Last (Fall 2 in Tab. 4.2) zugrunde 
gelegt, während der ohmsche Anteil der Lastimpedanz gänzlich wegfällt. Der 
Konstantstromanteil beträgt 30% des Nenngleichstroms, womit das System bei 
diesem zweiten Versuch im Teillastbereich betrieben wird. Moduliert mit einer 
harmonischen Schwingung wird wahlweise analog zum vorangehenden Ver-
such erst die Konstantstrom-Last (0,1Hz, Amplitude 5.5% des Nenngleich-
stroms) bzw. die Induktivität L2 (0,3Hz, Amplitude 2% vom Nennwert L2). 
Reine Konstantstrom-Last: variierte Induktivität / variierte Lastimpedanz 
 
Abb. 5.19: Reine Konstantstrom-Last (Fall 2, Tab. 4.2) – Leistung Pd (l) und Verlauf 
des Steuerwinkels (r) bei variiertem Laststrom Ia (Fall a, L2=cst.) bzw. variierter 
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Abb. 5.20: Reine Konstantstrom-Last (Fall 2, Tab. 4.2) – cosφ1 bezüglich U21 (l) und 
Spannung Ud (r) bei variiertem Laststrom Ia (Fall a, L2=cst.) bzw. variierter Indukti-
vität L2 (Fall b, Ia=cst.). 
In Anlehnung an den ersten Versuch reagiert die Nachführung bei einer reinen 
Beaufschlagung des Konstantstrom-Lastanteils folgerichtig ohne Stellgrö-
ßenänderung. Ebenso folgerichtig reagiert das System bei einer reinen Beauf-
schlagung der Induktivität mit der Nachführung der verstellbaren Kapazität, gut 
nachweisbar im Leistungsfaktor und der konstant bleibenden Ausgangsleistung. 
Reine Konstantstrom-Last: variierte Induktivität und gleichzeitig variierte 
Lastimpedanz 
 
Abb. 5.21: Reine Konstantstrom-Last (Fall 2, Tab. 4.2) – Leistung Pd (l) und Verlauf 
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Abb. 5.22: Reine Konstantstrom-Last (Fall 2, Tab. 4.2) – cosφ1 bezüglich U21 (l) und 
Spannung Ud (r) bei variiertem Laststrom Ia und gleichzeitig variierter Induktivität 
L2. 
Im dritten Fall ist das System wiederum mit den beiden bis anhin separat 
betrachteten Störgrößen gleichzeitig beaufschlagt. Dem Konstantstrom-Anteil 
wird eine Dreieckschwingung und der Induktivität eine harmonische Schwin-
gung überlagert. Die Störgrößenanteile sind analog zum vorangehenden Ver-
such wiederum gut in der Ausgangsleistung bzw. im Stellsignal separat auffind-
bar. 
Überlegungen zur Abschätzung der Abtastzeit Ts 
Wie eingangs bereits angedeutet, ist die Wahl der Abtastzeit Ts für den überla-
gerten Nachführprozess ein Kompromiss: Zum einen soll sie möglichst klein 
gehalten werden, damit grundsätzlich auch schnelle Störgrößenänderungen 
robust austariert werden können. Andererseits geben die dominanten Zeitkon-
stanten des Systems selbst klare Untergrenzen vor. 
Der nichtlineare Charakter der beschreibenden Differentialgleichungen macht 
die formale Bestimmung dieser Zeitkonstanten des Systems mit den für lineare 
und zeitinvariante Systeme gültigen mathematischen Werkzeugen schwierig. 
Die Nichtlinearität kommt in den beschreibenden Gleichungen in Form von 
nichtlinearen, algebraischen Nebenbedingung zustande und ist auf den Gleich-
richter zurückzuführen. Die beiden wesentlichen dynamischen Elemente werden 
durch gewöhnliche lineare Differentialgleichungen beschrieben und können am 
Ersatzschaltbild (Abb. 5.13) rasch identifiziert werden: Die ohmschen Anteile 
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tät einen RLC-Reihenschwingkreis. Das zweite lineare, zeitinvariante Glied 
bilden als Teile des Lastäquivalents die Ausgangskapazität und der Lastwider-
stand. Letzteres bildet ein proportionales Übertragungsglied mit Verzögerung 
erster Ordnung (PT1). Zur Abschätzung der im Gesamtsystem auftretenden 
Zeitkonstanten ist die Kenntnis der Zeitkonstanten der enthaltenen linearen, 
zeitinvarianten Glieder hilfreich. 
Der RLC-Reihenschwingkreis ist im realen Aufbau aufgrund der niedrigen 
ohmschen Anteile lediglich schwach gedämpft und entspricht in der 
Sprungantwort daher mit Sicherheit einem stabilen Schwingfall mit einer 
verhältnismäßig kleinen Dämpfungskonstanten 0 < D < 1. Die Amplitude der in 
der Sprungantwort auftretenden Schwingung hat den Charakter einer Exponen-
























Das zweite, durch die Ausgangskapazität Cd und den Lastwiderstand RL gebil-
dete PT1-Glied weist die Zeitkonstante T1 auf: 
dL CRT 1  (5-22)
Die Abtastzeit Ts sollte daher mindestens mit einem Vielfachen (2…10) der 
dominierenden Zeitkonstante gewählt werden. 
Bei dem im vorliegenden Abschnitt untersuchten Parameterbeispiel liegt die 
Abklingzeitkonstante des RLC-Schwingkreises bei TA ≈ 0.5ms und die Zeitkon-
stante des Lastäquivalents bei T1 ≈ 5ms. Die gewählte Abtastzeit entspricht 
daher mit Ts = 35ms der Anforderung. 
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5.2.2.2. Überlegungen zur Schrittweite der überlagerten Nachführung 
Die Nachführung wurde bisher nur mit fester Schrittweite Δα betrachtet. Große 
Schrittweiten erlauben ein schnelles Nachführen, während kleine Schrittweiten 
eine feine Abstimmung im Bereich des Resonanzpunktes ermöglichen - das 
ideale Suchverfahren vereint natürlich beide Eigenschaften. Im Photovoltaikbe-
reich wurden für die klassische MTTP-Anwendung zahlreiche Konzeptansätze 
mit einer integrierten Schrittweitensteuerung untersucht [75]. Für den vorlie-
genden Fall grundsätzlich denkbar wären Ansätze mit einer vom Gradienten 
abhängigen Umschaltung zwischen zwei oder gar mehreren unterschiedlichen 
Schrittweiten nach dem Vorbild von [76]. Auch denkbar wäre ein Ansatz mit 
gradientenabhängiger, variabler Schrittweite nach dem Vorbild von [77], was 
hier jedoch nicht weiterverfolgt wird. 
Durch Differentiation der Gleichung (4-74) lässt sich ein Ausdruck für die 
Berechnung der Steigung im stationären Verlauf von Ud,0 für den Fall 1 nach 
Tab. 4.2 (rein ohmsche Last) in Abhängigkeit vom Steuerwinkel als Abschät-














































































































































Im zweiten Fall nach Tab. 4.2 lässt sich durch Differentiation von (4-78) analog 
zum ersten Fall ein analytischer Ausdruck für die Abschätzung der Sprunghöhe 
über den ganzen Stellbereich finden: 








































































































































Die Betrachtung schließt nur die ungestörten stationären Endwerte nach einer 
sprunghaften Änderung des Steuerwinkels Δα ein. Aufgrund der inneren 
Dynamik kommen jedoch weitere wichtige Aspekte hinzu: Mit zunehmender 
Schrittweite steigt die Überschwingweite der durch die Nachführung periodisch 
angeregten transienten Anteile im Schleifenstrom I2. Bei kontinuierlichem 
Betrieb der Nachführung resultiert somit ein höherer Rippelanteil im Ausgangs-
strom. Die analytische Darstellung der Überschwingweite gestaltet sich etwas 
schwieriger als bei den stationären Endwerten: Für die Berechnung der Über-
schwingweite ist die Lösung des beschreibenden nichtlinearen komplexen 
Differentialgleichungssystems nach (4-65) von nöten. Eine analytische Lösung 
dieses Systems ist nicht ohne weiteres möglich, was die numerische Betrach-
tung mit den Parametern des jeweiligen Zielsystems unumgänglich macht. 
 
Abb. 5.23: Verlauf I2 über zwei Suchschritte bei unterschiedlichen Schrittweiten. 
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Das Maximum im Verlauf des Gütemaßes im stationären ungestörten Fall kann 
aufgrund der hohen Sprünge nur begrenzt fein angefahren werden. Um dieses 
Maximum herum bildet sich ein Grenzzyklus über drei Stützpunkte. Auch die 
Höhe der auftretenden Sprünge innerhalb dieses Grenzzyklus wird von der 
Schrittweite beeinflusst. 
 
Abb. 5.24: Grenzzyklen in den stationären Betriebspunkten um die Resonanz 
(ungestörter Fall). 
Insbesondere bei schmalbandigem Verhalten des Leistungskreises sind die 
Sprünge im eingeschwungenen Strom groß. Nachfolgende Abbildung zeigt den 
Einzugsbereich, in dem ein gesetzter Schritt den Grenzzyklus einleitet. 
 
Abb. 5.25: Einzugsbereich, in dem die Grenzzyklen starten. 
In der obigen Abb. 5.25 sind mehrere Grenzfälle dargestellt. Beim ersten Fall 
kommt der mittlere Stützpunkt (b), um den sich der Grenzzyklus entwickelt, 
genau auf dem Maximum der Kurve zu liegen (Grenzzyklus a-b-c). In einem 
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im Bereich zwischen den Punkten a und c zu liegen kommt - der Grenzzyklus 
wird bereits dann eingeleitet, wenn ein Schritt im Bereich zwischen A und D zu 
liegen kommt. Die beiden Punkte A und D sind, wie in obiger Grafik gut 
ersichtlich, über die Lage der Punkte B und C definiert. Sprünge im Umfeld der 
beiden Punkte enden in den Grenzzyklen ABC oder BCD.  
Die Höhe der auftretenden Sprünge ist bei gegebener Sprungweite vom Verlauf 
des Gütemaßes abhängig. Am realen technischen System ist dieses im Maxi-
mum stetig und wird von beiden Seiten her im direkten Umfeld des Maximums 
zunehmend flacher. Die höchsten Sprünge treten aber tendenziell eher bei 
Grenzzyklen auf, die in der Nähe der Punkte A und D starten, da die Steigungen 
dort wesentlich höher sind. 
Die Schrittweite Δα bildet zusammen mit der Abtastzeit Ts die zeitliche Ände-
rung der Stellgröße am Ausgang der überlagerten Nachführung und nimmt so 
nebst dem Einfluss auf die Überschwingweite des Stroms und der auftretenden 
Sprunghöhe im Grenzzyklus auch Einfluss auf die maximal nachführbare 
zeitliche Änderung der Induktivität: 
sTdt
d    (5-25)
Mit abnehmender Sprunghöhe sinkt die maximal nachführbare zeitliche Ände-
rung der Induktivität - schnellen, bzw. höherfrequenten Störungen kann nicht 
mehr entgegengewirkt werden, da die Nachführung die erforderliche Stellgrö-
ßenänderung am Ausgang nicht liefern kann. 
Die Wahl der Schrittweite ist somit ein Kompromiss zwischen möglicher 
Bandbreite der Abstimmung, Restwelligkeit im stationären Ausgangsstrom und 
Feinheit der Abstimmung. Für die Wahl der Schrittweite Δα lassen sich kaum 
Empfehlungen in Form mathematischer Ausdrücke angeben, da das Verhalten 
des Gesamtsystems von Fall zu Fall stark variieren kann. Im Allgemeinen 
macht es aber Sinn, erst die Abtastzeit, abhängig von der im ganzen Betriebsbe-
reich erwarteten, größten Zeitkonstanten des Systems festzulegen. Erst im 
Anschluss wird die Schrittweite Δα als Kompromiss der oben erwähnten 
Kriterien festgelegt. Ein Verfahren mit variabler Schrittweite empfiehlt sich 
dann, wenn für die drei Zielkriterien bei fester Schrittweite kein vernünftiger 
Kompromiss gefunden werden kann.  
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 Hillclimbing an der dreiphasigen Sekundärseite 5.2.3
Die Adaption des Hillclimbing-Verfahrens auf den dreiphasigen Fall bedarf im 
Vergleich zum einphasigen Fall einiger zusätzlicher Überlegungen: Am drei-
phasigen Sekundärsystem sind drei Kompensationskapazitäten vorhanden, von 
denen sinnvollerweise alle durch jeweils ein Stellglied mit verstellbar wirkender 
Reaktanz ergänzt werden. Im Unterschied zur automatisch nachgeführten 
einphasigen Sekundärseite bedient die überlagerte Nachführung drei Stellglie-
der mit dem Ziel wiederum ein Gütemaß zu maximieren. Der Kern der überla-
gerten Nachführung stellt mit dem Gütemaß als einzigem Eingang und den drei 
Stellsignalen als Ausgänge somit ein System mit einem Eingang und mehreren 
Ausgängen (SIMO) dar. Das klassische Hillclimbing-Verfahren ist jedoch nur 
als Algorithmus mit einem Eingang und einem Ausgang formuliert und muss 
auf geeignete Weise auf das vorliegende Problem adaptiert werden. An erster 
Stelle steht die Formulierung eines Gütemaßes aus messtechnisch erfassten 
Betriebsgrößen zur Diskussion. 
 
Abb. 5.26: Dreiphasiges Sekundärsystem mit überlagerter Nachführung und zusätz-
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5.2.3.1. Formulierung eines geeigneten Gütemaßes 
Im Abschnitt 5.1 wurde allgemeingültig nachgewiesen, dass das Ziel der 
Abstimmung (verschwindende Grundschwingungsblindleistung) einhergeht mit 
demjenigen Betriebsfall, bei dem die störenden Spannungsabfälle ust4, ust5 und 
ust6 eine gleichphasige Komponente bilden. Für die Umsetzung einer überlager-
ten Nachführung ist nun ein geeignetes Gütemaß (Zielfunktion) gesucht, 
welches sein einziges Maximum in genau diesem einen Betriebspunkt erreicht. 
Die Bildung der Zielfunktion sollte aus messtechnisch leicht oder im Zuge der 
Prozessüberwachung (z.B. Schutzfunktionen) ohnehin bereits erfassten elektri-
schen Größen möglich sein. Messtechnisch ohne weiteres erfassbar sind Strom 
und Spannung am Gleichrichterausgang sowie die Amplituden bzw. Effektiv-
werte der Phasenströme am Gleichrichtereingang. 
Anhand von Beobachtungen an der vermessenen Laboranlage tritt der abge-
stimmte Betriebszustand (keine Grundschwingungsblindleistung) in nur einem 
Betriebspunkt auf und zwar genau dann, wenn die Amplituden aller drei Pha-
senströme in Summe maximal werden. 
Die Allgemeingültigkeit dieser Beobachtung kann jedoch aufgrund der schwie-
rigen analytischen Lösbarkeit der erarbeiteten mathematischen Basis nicht ohne 
weiteres nachgewiesen werden. Ein möglicher Erklärungsansatz bringt das 
Ersatzschaltbild der Sekundärseite: Als Grundlage dienen dabei drei Kirch-
hoff‘sche Maschen in den Schleifen zwischen den induzierten Spannungen und 
dem Gleichrichtereingang. Sind die störenden Spannungen aller drei Phasen-
stränge als Gleichtaktkomponente in den Sternpunkt verlagert, so entfallen sie 
in den verketteten Spannungen des kompensierten Spulensystems, welche vom 
Gleichrichter abgegriffen werden (Abb. 5.27). Erwartet wird nun, dass die 
konstant bleibenden induzierten Spannungen in Summe über alle drei Phasen 
die höchstmöglichen Ströme treiben. Die Zielfunktion kann folglich formuliert 
werden zu: 
654654 IIIIIIfz   (5-26)
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Abb. 5.27: Betrachtete Kirchhoff’sche Maschen am Ersatzschaltbild [81]. 
Die Summe der Amplituden aller drei Phasenströme tritt in dieser Form auch in 
der Gleichung für den Strom am Gleichrichterausgang (4-89) auf. Messtech-
nisch ist das arithmetische Mittel der Gleichgröße id aufgrund der zu erwarten-
den Kurvenformen wesentlich einfacher erfassbar als die Spitzenwerte bzw. die 
Effektivwerte der drei Wechselgrößen i4, i5 und i6, weshalb sich der Gleichstrom 
am Ausgang des Systems als Gütemaß wesentlich besser eignet. 
Obwohl für ein von der betrachteten Laboranlage abweichendes System davon 
ausgegangen werden kann, dass sich das beobachtete Verhalten nicht grundle-
gend von dieser unterscheidet, bleibt die Allgemeingültigkeit der beschriebenen 
Beobachtung kaum nachweisbar. Werden die Abweichungen von der Nominal-
lage bzw. der Nominaltemperatur in einem Fehlervektor   ,,, zyxF

 
und der zugehörige Satz konzentrierter Ersatzparameter in einem Parametervek-
tor  ,..., 121 MLP 

 zusammengefasst, so lässt sich über die Zusammenhänge im 
elektromagnetischen Feld jedem Fehlervektor F

  ein Parametervektor P

 
zuweisen. Die Menge aller möglichen Fehlervektoren F

  spannt auf der 
Betrachtungsebene der konzentrierten Parameter somit eine Menge an zugehö-
rigen Parametervektoren (Vektorraum) auf. Auf der im Rahmen dieser Arbeit 
gewonnenen mathematischen Basis bleibt als Nachweis für einen bekannten 
Parameterraum lediglich der numerische Nachweis anhand ausgewählter 
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me, dass sich das System im restlichen Parameterraum nicht grundsätzlich 
anders verhält. 
Zusammen mit den drei (verstellbaren) Kompensationskapazitäten spannt jeder 
Parametervektor einen Suchraum in den Steuerwinkeln α4, α5 und α6 auf - beim 
numerischen Nachweis mit den ausgewählten Fehler-/Parametervektoren gilt es 
die Einhaltung zweier Forderungen zu überprüfen, damit das im Folgenden 
untersuchte Nachführungssystem eingesetzt werden kann: 
 Das Gütemaß (Gleichstrom Id) weist innerhalb des gesamten Suchraums 
für den betrachteten Parameter- bzw. Fehlervektor nur eine Maximalstelle 
auf - es treten keine lokalen Optimallösungen auf. 
 Der abgestimmte Betriebszustand (keine Grundschwingungsblindleistung) 
tritt an diesem Betriebspunkt ein. 
Für den Parameterraum des im Rahmen dieser Arbeit untersuchten Systems 
wurde beispielhaft anhand ausgewählter Fehlervektoren im gegebenen Bereich 
eine Auswertung vorgenommen. Zu diesem Zwecke wird mit den ausgewählten 
Fehler-/Parametervektoren jeweils der gesamte entstehende Suchraum in 
Abhängigkeit der drei Stellgliedeingangsgrößen α4, α5 und α6 mit einer ausrei-
chend klein gehaltenen Schrittweite des Stellwinkels berechnet. 
 
Abb. 5.28: Numerische Bestimmung der Suchräume für ausgewählte Fehlervektoren 
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Die Einhaltung der geforderten zwei Bedingungen im jeweiligen Suchraum 
lässt sich auf einfache Weise überprüfen:  
In der Menge aller berechneten Punkte im betrachteten Suchraum müssen mit 
Ausnahme genau eines einzelnen Punktes sämtliche weiteren Punkte mindes-
tens einen Nachbarpunkt höheren Gütemaßes aufweisen. 
Es darf somit nur genau einen Punkt im Suchraum geben, der keine Nachbar-
punkte mit höherem Gütemaß aufweist. Im Suchraum mit mehreren lokalen 
Maxima würde dieser Fall entsprechend mehrfach eintreten. Ist ein solcher 
einzelner Punkt gefunden und verschwindet die Grundschwingungs-
Blindleistung in Bezug auf den Eingang der Sekundärseite in diesem Punkt, so 
ist der Nachweis erbracht. 
Für das im Rahmen dieser Arbeit betrachtete System (Anhang C.2 / P3) lässt 
sich der Verlauf des Gütemaßes auf drei durch den optimalen Betriebspunkt 
laufenden Schnittebenen graphisch etwas verdeutlichen – dargestellt in Nennla-
ge und für zwei Fälle mit Lagefehlern entlang der Z-Achse (nach Abb. 3.2): 
 
Abb. 5.29: Verlauf des Gütemaßes (Id / Id,max) auf den Schnittebenen am optimalen 
Betriebspunkt für die Nennlage (Δx=0, Δy=0, Δz=0, Δϑ=0). 




Abb. 5.30: Wie Abb. 5.29, jedoch mit Lagefehler (Δz/L = -2,7% (o) / +6,7% (u)). 
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5.2.3.2. Systemstruktur der untersuchten dreiphasigen Nachführung 
Wie bereits eingangs angedeutet, liegt die Herausforderung bei der Adaption 
auf den dreiphasigen Fall nach Abb. 5.26 darin, das klassische Hillclimbing-
Verfahren mit seiner SISO-Struktur als SIMO-System zu implementieren. Mit 
den zwei zusätzlichen Systemausgängen stellt sich die Frage, nach welchem 
Regelwerk die drei Stellgrößen in Abhängigkeit des Gütemaßes vorgegeben 
werden sollen. Der klassische Anwendungsfall stellt ein eindimensionales 
Problem dar, bei dem mit einem einzelnen Sprung in eine der beiden möglichen 
Richtungen bereits der lokale Gradient, bzw. dessen Vorzeichen als Kriterium 
für die Suchrichtung bestimmt werden kann. Sollen nun aufgrund der Verände-
rung des Gütemaßes in einem Optimierungsschritt zwei oder gar alle drei 
Stellausgänge gleichzeitig in einem Schritt verändert werden, so stellt sich das 
Problem, dass der Gradient im zwei- bzw. dreidimensionalen Suchraum nicht 
mehr in nur diesem einen Schritt bestimmt werden kann. Eine Bestimmung des 
Gradienten über mehrere Suchschritte hinweg bringt jedoch Schwierigkeiten 
mit sich: Einerseits geht dies zu Lasten der Suchgeschwindigkeit und anderer-
seits birgt dies im hier untersuchten Anwendungsbeispiel die Gefahr von 
Fehlinterpretationen, da sich der Suchraum aufgrund einer etwaig vorhandenen 
Störgrößendynamik noch während der anhaltenden Gradientenbestimmung 
relevant verändern kann. 
 
Abb. 5.31: Problematik Gradientenbestimmung: Bei 2-D und 3-D Suchproblem sind 
mehrere Suchschritte zur Bestimmung notwendig. 
Der gewählte Ansatz liegt deshalb darin, den Stellgliedvektor  T654  

 
je Suchschritt in nur einem der drei Stellwinkel zu verändern. Die jeweils 
verbleibenden beiden Stellwinkel bleiben unverändert. Damit ist das Suchprob-
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jeweils beeinflussten Stellwinkels nach einer festgelegten Anzahl Suchschritte 
ist die gleichmäßige Bedienung aller drei Stellwinkel gewährleistet. 
 
Abb. 5.32: Zur Suchlogik des adaptierten HC-Verfahrens. 
Auf dem eingebetteten Digitalrechner lässt sich diese Suchlogik mit einfachen 
Grundfunktionalitäten aufbauen: Der Momentanwert des messtechnisch erfass-
ten Stroms id am Gleichrichterausgang wird im ersten Schritt gemittelt, um dem 
pulsierenden Anteil zu begegnen. Anschließend folgt die Gewinnung einer 
zeitdiskreten Impulsfolge mit einer im Vergleich zur Betriebsfrequenz sehr 
niedrigen Abtastfrequenz. Im Zeitschritt k wird nun aus dem aktuellen und dem 
letzten Abtastwert der Impulsfolge der Stellgrößensprung nach dem Hillclim-
bing-Verfahren ermittelt und dem jeweils aktiven Summierblock zugeführt, 
während die beiden verbleibenden inaktiven Kanäle ihren letzten Wert am 
Ausgang halten. Die Ausgabe der zeitdiskret vorliegenden Stellgrößen erfolgt 
über ein einfaches Halteglied. 
 
Abb. 5.33: Signalflussplan der gesamten Abstimmeinheit [81]. 
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5.2.3.3. Überlegungen zu Abtastintervall und Schrittweite der überla-
gerten Nachführung 
Bei der Wahl des Abtastintervalls für das Nachführsystem gilt Analoges zum 
einphasigen Fall – so klein wie möglich, damit die zulässige Störgrößenband-
breite möglichst hoch gehalten werden kann und dennoch groß genug, um 
transiente Anteile der Systemantwort auf den vorangehenden Stellgrößensprung 
zum Zeitpunkt der Auswertung im Gütemaß stark genug unterdrücken zu 
können. Die transienten Anteile der Systemantwort im Gütemaß können auf-
grund der schwierigen analytischen Lösbarkeit der beschreibenden mathemati-
schen Zusammenhänge nicht in allgemeingültiger Form beschrieben werden. 
Die Zeitkonstanten dieser transienten Anteile sollten daher durch numerische 
Versuche in möglichst allen relevanten Betriebsregionen sorgfältig abgeschätzt 
werden, um einen vernünftigen Wert der minimalen Abtastzeit sT  ermitteln zu 
können. 
Die Festlegung der vorerst konstant vorgegebenen Schrittweite   ist eben-
falls ein Kompromiss analog zum einphasigen Fall: Große Schritte erlauben ein 
rasches Verfahren im gegebenen Suchraum – insbesondere großen zeitlichen 
Änderungen im Gütemaß als Folge entsprechend hoher zeitlicher Störgrößenän-
derungen kann mit großen Schrittweiten wirksam begegnet werden, während 
kleine Schrittweiten im Bereich der Optimallösung eine feine Abstimmung 
ermöglichen. 
Neben der Schrittweite   und der Abtastzeit sT  gilt es die Anzahl Such-
schritte N festzulegen, mit der der jeweils aktive Kanal vor dem Wechsel zum 
Nächsten beaufschlagt wird. Auch bei diesem dritten Parameter muss ein 
Kompromiss gefunden werden: Eine sehr kleine Anzahl Schritte N sollte nicht 
gewählt werden, da ansonsten kaum Fortschritt in die lokal richtige Richtung 
gemacht werden kann, während eine hohe Anzahl Suchschritte den ganzen 
Suchprozess unnötig verlangsamt. Abhängig vom Verlauf des Suchraums und 
von der aktuellen Suchposition im Suchraum kann eine hohe Anzahl Such-
schritte genauso von Vorteil sein wie eine möglichst kleine. Für die numeri-
schen Versuche im Rahmen dieser Arbeit wurde eine feste Schrittweite N = 10 
gewählt. Unmittelbar nach einem Kanalwechsel ist die lokale Suchrichtung 
nach dem ersten Schritt bekannt, die restlichen Schritte werden dann in ein 
Fortschreiten in lokaler Anstiegsrichtung der entsprechenden Komponente des 
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Gradienten investiert. Damit liegt der Aufwand für die anfängliche Richtungs-
bestimmung nach einem Kanalwechsel bei einem Zehntel der für den Kanal pro 
Durchlauf insgesamt investierten Zeit. 
5.2.3.4. Abschätzung der zulässigen Dynamik externer Störgrößen 
Die Zeitkonstante der Temperatur als eine der betrachteten Störgrößen wird im 
Vergleich zu den elektrischen Zeitkonstanten als viel größer angenommen. Bei 
der Abschätzung der zulässigen Störgrößenbandbreite wird die Temperatur als 
Störgröße daher unkritisch eingestuft. 
Systembedingt anders wird die Situation bei den mechanischen Zeitkonstanten 
angenommen: Die damit in Verbindung stehenden Positionsfehler Δx, Δy und 
Δz als externe Störgrößen unterliegen daher typischerweise deutlich kleineren 
Zeitkonstanten. Im Vergleich mit den elektrischen Zeitkonstanten werden hier 
aber wiederum Abstände von mehreren Dekaden erwartet. Das Nachführsystem 
mit seiner begrenzten Abtastzeit setzt hier jedoch klare Grenzen. Die Steuer-
winkel der drei Stellglieder können vom Nachführsystem nicht schnell nachge-
führt werden. Wie im vorangehenden Abschnitt bereits angedeutet, begrenzt die 
Abtastzeit sT  der überlagerten Nachführung zusammen mit der Schrittweite 
  die maximale zeitliche Stellwinkeländerung. Hinzu kommt, dass von den 
drei Kanälen des Nachführsystems stets lediglich einer aktiv ist. Im Mittel kann 











Ändern sich die einzustellenden Steuerwinkel aufgrund zu hoher zeitlicher 
Störgrößenänderungen zu schnell, so kann das überlagerte Nachführsystem die 
Störung nicht mehr austarieren. Höherfrequente Schwankungsanteile in den 
Störgrößen gefährden die Stabilität der Nachführung nachhaltig, da die oben 
beschriebene Übertretung periodisch erfolgt. Im Gütemaß führen die schnellen 
Schwankungen an den Abtastzeitpunkten zu Fehlinterpretationen. Um nun die 
maximal zulässige zeitliche Änderung der Positionsfehler abschätzen zu kön-
nen, werden die vom Nachführsystem vorzugebenen optimalen Steuerwinkel 
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stützpunktweise mit kleiner Schrittweite entlang der Achsen des Referenzkoor-
dinatensystems nach Abb. 3.2 auf die Positionsfehler abgebildet. Da sich die 
Betrachtung auf die Achsen des Referenzkoordinatensystems beschränkt, 
werden die Abhängigkeiten als Funktionen jeweils nur einer Variablen darge-
stellt. Es lassen sich nun Gradienten entlang der Achsen im relevanten Bereich 
der Positionsfehler bestimmen. Am Beispiel des Positionsfehlers x : 
 
Abb. 5.34: Zur Bestimmung der Gradienten entlang der X-Achse des Referenzkoor-
dinatensystems. 
Die in obiger Grafik dargestellten Abhängigkeiten sind mit der numerischen 
Lösung der zugrunde liegenden Gleichungen nur stützpunktweise abgebildet. 
Bei der Berechnung der im abgestimmten Zustand einzustellenden Steuerwinkel 
wird je Stützpunkt wie in Abschnitt 5.1.2 für die Bestimmung der Kompensati-
onskapazitäten vorgegangen. Sind die erforderlichen Gesamt-
Kompensationskapazitäten bestimmt, so wird mithilfe von Gleichung (4-15) für 
jeden der drei Phasenzweige der entsprechende Steuerwinkel ermittelt. Die 
gesuchten Gradienten können bei ausreichend klein gewähltem Abstand zwi-
schen den Stützpunkten im Definitionsbereich wie nachfolgend in (5-28) 
dargestellt, angenähert werden. Das Vorzeichen der gesuchten Gradienten ist 
für die Betrachtungen irrelevant, die Ausdrücke werden daher in die Betrags-






























































































































































Δx (α4) Δy,Δz = 0
Δx (α5) Δy,Δz = 0
Δx (α6) Δy,Δz = 0
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Zusammen mit der maximal vom System nachführbaren zeitlichen Änderung 
des geforderten Steuerwinkels (5-27) lässt sich nun einfach ein Ausdruck zur 






































































































































































Die drei Gradienten des obigen Vektors sind Funktionen der drei Steuerwinkel 
in ihrem jeweiligen Definitionsbereich. Entscheidend ist das Minimum des 
Wertebereichs über alle drei Funktionen hin gesehen. Dieser Wert tritt für den 
entsprechenden Steuerwinkel je nach Charakter der Funktionen unter Umstän-
den lediglich an einem einzelnen Wert für den Positionsfehler x auf, sollte aber 
dennoch generell als sicherer Grenzwert für den ganzen Betriebsbereich ange-
sehen werden, da der Positionsfehler x  dem Nachführsystem nicht bekannt ist. 
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Die Abschätzung der maximal zulässigen zeitlichen Änderung der verbleiben-
den Positionsfehler y und z  wird analog zum Positionsfehler x  vorgenom-





















































































































































Mit der maximal zulässigen zeitlichen Änderung lassen sich die Grenzen der 
nachführbaren Dynamik betrachteter externer Störgrößen abschätzen. In den 
folgenden Abschnitten wird das Verhalten des Gesamtsystems mit einem 
definierten Parametersatz anhand verschiedener Testfälle aufgezeigt. Der 
vorgestellte Ansatz zur Abschätzung der zulässigen dynamischen Eigenschaften 
wird abschließend im Abschnitt 5.2.3.7 am untersuchten Parametersatz bei-
spielhaft untermauert. 
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5.2.3.5. Ungestörtes Anfangswertproblem 
Das Konvergenzverhalten des Systems mit überlagerter Nachführung wird in 
einem ersten numerischen Versuch für den ungestörten Fall in Nennlage 
  0,,,  zyx untersucht. Die Steuerwinkel der drei Stellglieder werden in 
zwölf unterschiedlichen Kombinationen aus den Festwerten   90 ;45 ;0n  
als Anfangswerte vorgegeben. Der Simulation liegt der Parametersatz 3 (An-
hang C.2) zugrunde. Mit der gewählten Anzahl N=10 Iterationen pro Zyklus 
und Kanal sowie einer Abtastzeit sT = 10ms resultieren folgende Verhältnisse: 
 
Abb. 5.36: Bifurkationsdarstellung des ungestörten Anfangswertproblems: Das 
Gütemaß ist farblich dargestellt und normiert auf den Maximalwert (Nennlage). 
Aus der Darstellung als Bewegungsabschnitte in Richtung der Achsen des 
Koordinatensystems gut ersichtlich sind die N aktiven Iterationen innerhalb 
eines Teilzyklus, in welchem die überlagerte Nachführung jeweils lediglich 
einen einzelnen von den insgesamt drei Kanälen bedient. Dies ist auch im 
nachfolgenden Zeitverlauf der drei Steuerwinkel ersichtlich - die Lösung 
konvergiert für jede Anfangswert-Kombination in unter 2,2 Sekunden: 
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Abb. 5.38: Zeitverlauf der insgesamt wirkenden Kompensationskapazitäten C4 / CN, 
C5 / CN und C6 / CN (o) und Zeitverlauf von normierter Blindleistung am Eingang 
der Sekundärseite und Wirkleistung am Ausgang des Gleichrichters (u), [81]. 
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Der eigentliche Funktionsnachweis für den betrachteten Testfall ist am Zeitver-
lauf der Blindleistung in obiger Abb. 5.38(u) möglich: Die Blindleistung am 
Eingang der Sekundärseite verschwindet für alle zwölf unterschiedlich gewähl-
ten Anfangswertkombinationen. Die Verläufe der Wirkleistung am Ausgang des 
Gleichrichters streben alle dem Nennwert zu, der zugleich dem Maximalwert 
entspricht. Die drei Phasenströme I4, I5 und I6 sowie die drei störenden inneren 
Spannungsabfälle Ux4, Ux5 und Ux6 interessieren als komplexe Größen mit 
Amplituden und Phaseninformation und sind daher in der komplexen Zahlen-
ebene abgebildet. Dargestellt als komplexe Zeigergrößen durchlaufen die drei 
Zeigerspitzen ausgehend von ihren Anfangswerten in allen zwölf Kombinatio-
nen verschiedene Pfade, die alle in einem Punkt pro Zeiger enden. Aufgrund des 
nahezu symmetrischen Aufbaus der betrachteten Anordnung bilden die drei 
komplexen Zeiger ein nahezu symmetrisches Drehstromsystem (Abb. 5.39, 
links). Die drei störenden inneren Spannungsabfälle streben einem gemeinsa-
men Wert zu, was sie als gleichphasige Komponente in den offenen Sternpunkt 
des Spulensystems verlagern lässt. Beide Abbildungen verdeutlichen auch 
anschaulich den verhältnismäßig großen Raum, der von den Zeigern mit dem 
Verlauf der unterschiedlichen Lösungen aufgespannt wird. 
 
Abb. 5.39: Phasenströme I4 / IN (R), I5 / IN (B) und I6 / IN (G) - (links) und störende 
innere Spannungsabfälle Ux4 / UisN (R), Ux5 / UisN (G) und Ux6 / UisN (B) - (rechts) als 
komplexe Zeiger. Dargestellt als Spuren sind die Verläufe der Zeigerspitzen mit 
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5.2.3.6. Störverhalten 
In einem zweiten numerischen Versuch wird das Verhalten des Systems bei der 
Beaufschlagung mit externen Störgrößen betrachtet. Im ersten Teilversuch wird 
der Positionsfehler z entlang der Z-Achse in zwölf unterschiedlichen Fällen 
vorgegeben, während für die restlichen Störanteile gilt:   0,,  yx . Die 
Festwerte für den Positionsfehler z sind in den zwölf unterschiedlichen Fällen 
wie folgt vorgegeben: 
z / L = {-5,5%; -4%; -3%; -1,5%; +1,5%; +3%; +4%; +5,5%; +6,5%; +8%; 
+9,5%; +10,5%} 
In allen zwölf Fällen sind die Steuerwinkel zum Zeitpunkt  00t so vorgege-
ben, dass die Sekundärseite mit dem jeweiligen Positionsfehler zz  0 im 
abgestimmten Zustand betrieben wird. Zum Zeitpunkt st 5,01  wird der Positi-
onsfehler mit 01 z vorgegeben. Das überlagerte Nachführsystem führt den 
optimalen Arbeitspunkt nach. Zum Zeitpunkt st 32  wird der Positionsfehler 
wieder mit dem anfänglichen Wert zz  2 vorgegeben, worauf das Nachführ-
system ein zweites Mal den optimalen Arbeitspunkt sucht, der dem anfänglich 
vorgegebenen entspricht. 
Die sprunghafte Änderung des Positionsfehlers zu den Zeitpunkten st 5,01  und
st 32  ist kritisch, da dieser eine sprunghafte Änderung der Induktivitäten des 
Systems verursacht, was wiederum die bei der Modellierung des Spulensystems 
gestellte Bedingung (2-65) verletzen würde. Daher sind die beiden Störgrößen-
sprünge derart mit einer endlich steilen Rampenfunktion angenähert, dass die 
geforderte Bedingung erfüllt wird. Am Zeitverlauf der drei Steuerwinkel lässt 
sich deutlich erkennen, dass die zum Zeitpunkt st 5,01  eingebrachte Störung in 
allen zwölf Fällen in unter 1,5 Sekunden vom überlagerten Nachführsystem 
austariert wird. Zum Zeitpunkt st 21  ist der neue, optimale Betriebspunkt in 
allen Fällen gefunden. Die zweite eingebrachte Störung zum Zeitpunkt st 32 
wird in allen zwölf Fällen vor Erreichen des Endzeitpunktes in unter 2 Sekun-
den nachgeführt. Der Simulation liegt der Parametersatz 3 (Anhang C.2) 
zugrunde. 
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Abb. 5.40: Zeitverlauf der Steuerwinkel α4, α5 und α6. Dargestellt sind alle zwölf 
untersuchten Fälle, [81]. 
 
Abb. 5.41: Zeitverlauf der insgesamt wirkenden, normierten Kompensationskapazi-
täten C4 / CN, C5 / CN und C6 / CN. 
Der eigentliche Funktionsnachweis im Rahmen dieses Teilversuchs kann 
wiederum anhand des Zeitverlaufs der Blindleistung in nachfolgender Abb. 5.42 
erbracht werden: Die Grundschwingungsblindleistung am Eingang der Sekun-
därseite verschwindet im anfänglich abgestimmten Zustand. Nachdem die 
überlagerte Nachführung die beiden Störgrößensprünge austariert hat, ver-
schwindet die Blindleistung ebenfalls in allen zwölf betrachteten Fällen. 
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Abb. 5.42: Zeitverlauf der normierten Blindleistung am Eingang der Sekundärseite 
und der normierten Wirkleistung am Ausgang des Gleichrichters (u), [81]. 
Für die Ströme resultiert Analoges zum vorangehenden Versuch und bei den 
störenden inneren Spannungsabfällen im abgestimmten Zustand ist wiederum 
die erwartete gleichphasige Komponente im abgestimmten Zustand ersichtlich. 
 
Abb. 5.43: Phasenströme I4 / IN (R), I5 / IN (B) und I6 / IN (G) - (links) und störende 
innere Spannungsabfälle Ux4 / UisN (R), Ux5 / UisN (G) und Ux6 / UisN (B) - (rechts) als 
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Positionsfehler entlang der Y-Achse 
Im zweiten Teilversuch wird der Positionsfehler y entlang der Y-Achse in 
unterschiedlichen Fällen vorgegeben, während für die restlichen Störanteile gilt:
  0,,  zx . Die Festwerte für den Positionsfehler y sind in sechs unter-
schiedlichen Fällen wie folgt vorgegeben: 
y / L = {+4%; +8%; +12%; +16%; +20%; +24%} 
Die Vorgabe der drei Steuerwinkel zum Zeitpunkt  00t und die Vorgabe des 
Positionsfehlers y  zu den Zeitpunkten  00t , st 5,01  und st 32  erfolgt 
nach demselben Schema wie im vorangehenden Versuch. 
Die sprunghafte Änderung des Positionsfehlers zu den Zeitpunkten st 5,01  und
st 32  ist wiederum mit einer endlich steilen Rampenfunktion angenähert. Die 
zum Zeitpunkt st 5,01  eingebrachte Störung wird von der überlagerten Nach-
führung in allen sechs Fällen wiederum in unter 1,5 Sekunden austariert. Die 
zum Zeitpunkt st 32  eingebrachte Störung wird in allen sechs Fällen vor 
Erreichen des Endzeitpunktes in unter 2 Sekunden nachgeführt. Für den Funkti-
onsnachweis anhand des Zeitverlaufs der Grundschwingungsblindleistung 
(nachfolgende Abb. 5.45) resultiert Analoges zum vorangehenden Fall. Ebenso 
für die Ströme für die störenden inneren Spannungsabfälle im abgestimmten 
Zustand - es ist wiederum die erwartete gleichphasige Komponente im abge-
stimmten Zustand ersichtlich (nachfolgende Abb. 5.46). 
 
Abb. 5.44: Zeitverlauf der Steuerwinkel α4, α5 und α6. Dargestellt sind alle sechs 
untersuchten Fälle. 




















Abb. 5.45: Zeitverlauf der wirkenden, Kompensationskapazitäten C4 / CN, C5 / CN 
und C6 / CN (o) und der normierten Blindleistung am Eingang der Sekundärseite 
sowie der normierten Wirkleistung am Ausgang des Gleichrichters (u), [81]. 
 
Abb. 5.46: Phasenströme I4 / IN (R), I5 / IN (B) und I6 / IN (G) - (links) und störende 
innere Spannungsabfälle Ux4 / UisN (R), Ux5 / UisN (G) und Ux6 / UisN (B) - (rechts) als 
komplexe Zeiger. Startwerte (schwarz eingekreist) und Endwerte (schwarz ausgef.). 
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Positionsfehler entlang der X-Achse 
Im dritten Teilversuch wird der Positionsfehler x entlang der X-Achse in elf 
unterschiedlichen Fällen vorgegeben, während für die restlichen Störanteile gilt:
  0,,  zy . Die Festwerte für den Positionsfehler x sind in sechs unter-
schiedlichen Fällen wie folgt vorgegeben: 
x / L = {13%; 26%; 40%; 53%; 66%; 80%; 93%; 106%; 120%; 133%; 
146%} 
Die Vorgabe der drei Steuerwinkel zum Zeitpunkt  00t und die Vorgabe des 
Positionsfehlers x zu den Zeitpunkten  00t , st 5,01  und st 32  erfolgt nach 
demselben Schema wie in den beiden vorangehenden Versuchen. 
Die sprunghafte Änderung des Positionsfehlers zu den Zeitpunkten st 5,01  und
st 32  ist auch bei diesem Teilversuch wiederum mit einer endlich steilen 
Rampenfunktion angenähert. Die zum Zeitpunkt st 5,01  eingebrachte Störung 
wird von der überlagerten Nachführung in allen elf Fällen wiederum in unter 
2,0 Sekunden austariert. Die zum Zeitpunkt st 32  eingebrachte Störung wird in 
allen elf Fällen vor Erreichen des Endzeitpunktes in unter 2 Sekunden nachge-
führt. Für den Funktionsnachweis anhand des Zeitverlaufs der Grundschwin-
gungsblindleistung (nachfolgende Abb. 5.48) und für die Ströme resultiert das 
gleiche Verhalten wie im vorangehenden Fall. Die störenden inneren Span-
nungsabfälle bilden im abgestimmten Zustand wieder die erwartete gleichphasi-
ge Komponente (nachfolgende Abb. 5.49): 
 
Abb. 5.47: Zeitverlauf der Steuerwinkel α4, α5 und α6. Dargestellt sind alle elf 
untersuchten Fälle. 




















Abb. 5.48: Zeitverlauf der wirkenden, Kompensationskapazitäten C4 / CN, C5 / CN 
und C6 / CN (o) und der normierten Blindleistung am Eingang der Sekundärseite 
sowie der normierten Wirkleistung am Ausgang des Gleichrichters (u), [81]. 
 
Abb. 5.49: Phasenströme I4 / IN (R), I5 / IN (B) und I6 / IN (G) - (links) und störende 
innere Spannungsabfälle Ux4 / UisN (R), Ux5 / UisN (G) und Ux6 / UisN (B) - (rechts) als 
komplexe Zeiger. Startwerte (schwarz eingekreist) und Endwerte (schwarz ausgef.) 
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Die in der numerischen Simulation untersuchten Betriebsszenarien zeigen das 
Potential des vorgestellten Verfahrens zur automatischen Abstimmung der 
Sekundärseite deutlich auf: Durch Positionsfehler entlang der Achsen des 
Referenzkoordinatensystems verursachte Fehlabstimmungen des Systems 
werden von der überlagerten Nachführung in allen betrachteten Fällen robust 
nachgeführt. Dennoch sind mit der Betrachtung von Positionsfehlern entlang 
der Achsen des Referenzkoordinatensystems bei Weitem nicht sämtliche 
relevanten Betriebsszenarien abgebildet – im realen Fall haben Fehlausrichtun-
gen des Systems mit Sicherheit nicht nur Positionsfehler entlang lediglich einer 
der drei Koordinatenachsen zur Folge. Man denke dabei z.B. an ein kontaktlos 
geladenes Elektrofahrzeug, dessen Ladeinfrastruktur am Fahrzeugboden ange-
bracht ist: Beim Platzieren des Fahrzeugs über der der ortsfesten Primärseite ist 
damit zu rechnen, dass der gegebene Toleranzbereich in X- und Y-Richtung 
vollständig ausgenutzt wird. Die vorangehenden Betrachtungen stellen hierfür 
höchstens einen Spezialfall dar. Die Adaption der erarbeiteten Konzepte auf 
einen realen Funktionsprototyp bedarf daher sicherlich weiter Betrachtungen. In 
dieser Hinsicht soll die vorliegende Arbeit lediglich die Grundlage schaffen. 
 
Ein weiterer Aspekt, der im Rahmen dieser Arbeit jedoch beleuchtet wird, sind 
dynamische Vorgänge. Insbesondere Bei Anwendungen mit ausgedehnt langer 
Primärseite zwecks Übertragung der Energie entlang eines Verfahrwegs darf 
von den stationären Bedingungen wie sie bei punktueller und stationärer Über-
tragung gelten, nicht mehr ausgegangen werden. Wiederum am Beispiel eines 
Fahrzeugs bringt beispielsweise die Fahrdynamik eine starke Zeitabhängigkeit 
der Störgrößen mit sich. Das Nachführsystem wird dadurch mit einem dynami-
schen Problem konfrontiert, bei dem das zu optimierende Gütemaß zeitlichen 
Änderungen unterliegt. Da das Nachführsystem zeitliche Änderungen im 
Gütemaß jedoch nur innerhalb gegebener Grenzen austarieren kann, sind an die 
zeitabhängigen Störgrößen klare Grenzen gesetzt. 
Abschließend werden daher im folgenden Abschnitt die Grenzen des Nachführ-
systems und die seitens der Störgrößen einzuhaltenden dynamischen Eigen-
schaften beleuchtet. 
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5.2.3.7. Abschätzung der zulässigen Störgrößendynamik 
Die vorangehend vorgestellten Versuche bilden alle das Störverhalten nach 
einem Sprung ab. Die jeweilige Störgröße wird zweimalig mit einem angenä-
herten Sprung beaufschlagt und verharrt danach auf einem Festwert, für den die 
überlagerte Nachführung eine optimale Lösung finden muss. Mit der 
Sprungfunktion als Testfunktion liegt ein Problem mit dem Charakter ähnlich 
dem ungestörten Anfangswertproblem aus Abschnitt 5.2.3.5 vor. 
Probleme dieser Art sind bei Anwendungen für die stationäre Energieübertra-
gung denkbar. Beispiele hierfür sind Elektrofahrzeuge, die im Stillstand auf 
einem Parkplatz oder auf einer Haltestelle (Elektrobus im öffentlichen Verkehr) 
elektrische Energie zwecks Auf- oder Nachladung des Traktionsenergiespei-
chers aufnehmen. Bei Anwendungen, bei denen ein dynamischer Störgrößen-
verlauf denkbar ist, interessieren die zulässigen Grenzen, die für zeitliche 
Änderungen der Störgrößen einzuhalten sind, damit die überlagerte Nachfüh-
rung den optimalen Betriebspunkt kontinuierlich nachführen kann. Während die 
Grundlage für eine solche Abschätzung formal in Abschnitt 5.2.3.4 erarbeitet 
wurde, findet sich an dieser Stelle ein Fallbeispiel für den betrachteten Parame-
tersatz 3 (Anhang C.2). An erster Stelle werden gem. Abschnitt 5.2.3.4 die 
Gradienten   dxd / ,   dyd / und   dzd / in jeweils allen drei Steuer-
winkeln 54 , und 6 numerisch bestimmt. 
 
Abb. 5.50: Verlauf (Betrag) der Gradienten d(Δx)/dα4, d(Δx)/dα5 und d(Δx)/dα6 im 
interessierenden Bereich für den Positionsfehler x entlang der X-Achse. 
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Abb. 5.51: Verlauf (Betrag) der Gradienten d(Δy)/dα4, d(Δy)/dα5 und d(Δy)/dα6 im 
interessierenden Bereich für den Positionsfehler y entlang der Y-Achse. 
 
Abb. 5.52: Verlauf (Betrag) der Gradienten d(Δz)/dα4, d(Δz)/dα5 und d(Δz)/dα6 im 
interessierenden Bereich für den Positionsfehler z entlang der Z-Achse. 
Durch die Gewichtung der ermittelten Gradienten mit der vom überlagerten 
Nachführsystem am Ausgang maximal möglichen zeitlichen Winkeländerung 
dα/dt gem. (5-29) kann die für jede Störgröße im jeweiligen Definitionsbereich 
maximal zulässige zeitliche Änderung gewonnen werden. In der nachfolgenden 
Abb. 5.53 sind die über den jeweiligen Definitionsbereich maximal zulässigen 
Änderungen aller drei betrachteten Positionsfehler aufgetragen. Die Verläufe 
legen die Schrittweiten   1 ;5,0  zugrunde. Für die Positionsfehler x und
y werden die kleinsten Werte im Nennpunkt bei 0x bzw. 0y erreicht. 
Sinnvollerweise werden diese Werte als einzuhaltende Grenzen im jeweils 
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ganzen Definitionsbereich gesehen, da die Positionsfehler nicht erfasst und 
somit der überlagerten Nachführung nicht bekannt sind. 
 
Abb. 5.53: Einzuhaltende Grenzen für die maximale zeitliche Änderung aller drei 
Positionsfehler. 
Die maximal zulässige zeitliche Änderung des Positionsfehlers Δz entlang der 
Z-Achse des Referenzkoordinatensystems weist bei Δz / L≈ -0,04 eine Nullstel-
le auf. Diese Nullstelle ist auf die Nullstellen in den Gradienten d(Δz)/dα4, 
d(Δz)/dα5 und d(Δz)/dα6 zurückzuführen, welche ihren Ursprung wiederum im 
Verlauf der optimalen Stellwinkel über den betrachteten Definitionsbereich des 
Positionsfehlers entlang der Z-Achse hat. Alle drei Stellwinkel weisen dort eine 
Unstetigkeit auf, die aus der an dieser Stelle nicht weiter offengelegten Struktur 
des magnetischen Kreises resultiert (nachfolgende Abb. 5.54). Die Unstetigkeit 
entspringt einer Vereinfachung beim Aufbau der mathematischen Basis aus 
Messdaten. 















































| d(x/L) /dt  |, =0.5°
| d(y/L) /dt  |, =0.5°
| d(z/L) /dt  |, =0.5°
| d(x/L) /dt  |, =1°
| d(y/L) /dt  |, =1°
| d(z/L) /dt  |, =1°
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Abb. 5.54: Verlauf der optimalen Steuerwinkel im betrachteten Bereich des Positi-
onsfehlers entlang der Z-Achse. 
In der Realität sind die in Abb. 5.54 dargestellten scharfkantigen Änderungen 
zwar durchaus groß, aber endlichen Wertes. Die Resultate in obiger Abb. 5.53 
sind im unmittelbaren Bereich des beschriebenen kritischen Punktes also 
durchaus mit Vorsicht zu interpretieren. Trotzdem nimmt die maximal zulässige 
zeitliche Änderung des Positionsfehlers in diesem Bereich verschwindend 
kleine Werte an, was die zulässige Dynamik dort stark einschränkt. In der 
Praxis sollte der Betrieb mit Luftspalthöhen unter dem Nennwert, die zu Positi-






6. Zusammenfassung und Ausblick 
6.1 Zusammenfassung 
In der vorliegenden Arbeit wird ein Konzept für die automatische Abstimmung 
eines Systems zur kontaktlosen Energieübertragung entwickelt und untersucht. 
Im Vordergrund steht dabei ein System mit dreiphasig ausgeführter Primärseite 
und dreiphasig ausgeführter Sekundärseite, wobei der einphasige Fall als 
Grundlage bei allen Betrachtungen mit angeführt ist. 
Nach einer grundlegenden Recherche zum Stand der Forschung und Technik im 
Umfeld der kontaktlosen Energieübertragung auf Basis magnetisch gekoppelter 
Spulen werden in einem ersten Schritt die Auswirkungen von Störeinflüssen aus 
Messungen an einer Laboranlage als Motivation für die Arbeit aufgezeigt. Als 
Basis für die automatische Nachführung der Abstimmung wird im Anschluss 
daran ein grundlegendes mathematisches Modell für die Beschreibung des 
Systemverhaltens vorgestellt. Die mathematische Basis wird mit dem Konzept 
dynamischer Zeiger dahingehend optimiert, dass die numerische Simulation des 
Systems über längere Betrachtungszeiträume rechenzeiteffizient erfolgt. Für die 
darauf aufbauend untersuchte automatische Nachführung der sekundärseitigen 
Abstimmung sind die längeren Betrachtungszeiträume aufgrund der großen 
Zeitkonstanten eine wichtige Voraussetzung. 
Als Voraussetzung für die automatische Nachführung der sekundärseitigen 
Abstimmung wird nun zunächst erst der Begriff „Abstimmung“ und die Be-
triebsbedingungen formuliert, welche für den abgestimmten Betrieb vorausset-
zend sind. Aufbauend darauf wird das Konzept der statischen Kompensation 
mit Festwertkapazitäten formal um einen frei verstellbaren Kompensationsanteil 
erweitert, was die Voraussetzung für den Eingriff in die Abstimmung während 
des Betriebs darstellt. Anhand der Definition für den abgestimmten Betrieb wird 
die zu lösende Aufgabe als Optimierungsproblem betrachtet und auf der Basis 
eines geeigneten metaheuristischen Suchverfahrens in einer dem System 
überlagerten Einheit implementiert. Abschließend wird die Funktion des über-
lagerten Nachführsystems mithilfe der vorgängig erarbeiteten mathematischen 
Basis anhand mehrerer Testfälle in einem numerischen Beispiel nachgewiesen.
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6.2 Ausblick 
Zusammen mit dem untersuchten Beispielfall ist in der vorliegenden Arbeit mit 
den Grundlagen zur automatischen Abstimmung der Sekundärseite eines 
Systems mit dreiphasiger Primär- und dreiphasiger Sekundärseite aus wissen-
schaftlicher Perspektive lediglich ein Grundstein für die weitere Bearbeitung 
dieses Themenfeldes gelegt worden. Anknüpfungspunkte gibt es im engeren 
Kontext der Arbeit in erster Linie bei der Realisierung der Stellglieder für die 
automatische Nachführung. Das vorgestellte Beispiel einer verstellbar wirken-
den Kapazität in Form eines gesteuerten Kondensators ist nur als ein mögliches 
Beispiel zu erwähnen. Abhängig vom Leistungsbereich ist die Umsetzung der 
Stellglieder auch denkbar mit bereits erprobten Konzepten wie beispielsweise 
dem Transduktor, mit dem sich eine verstellbare Induktivität realisieren lässt. 
Durch den Einsatz bereits am einphasigen Fall untersuchter, fest zu- und 
abschaltbarer diskreter Kapazitäten wäre eine in Stufen wirkende Erweiterung 
des Stellbereichs des kontinuierlich verstellbaren Glieds denkbar. 
Mit der technischen Umsetzung eines solchen Stellglieds erschließt sich eine 
Möglichkeit, das gesamte Nachführsystem von der computergestützten Unter-
suchung in einer Simulationsumgebung in den realen Anwendungsfall zu 
bringen. Mit dieser Voraussetzung kann der labortechnische Nachweis der 
mittels Simulation untersuchten automatischen Nachführung in Angriff ge-
nommen werden, um das Einsatzpotential unter realen Bedingungen weiter 
abzuschätzen. Die Integration in ein Fahrzeugsystem mit weiteren Stromrich-
tern zur Versorgung von Antriebs- und Hilfseinheiten am gemeinsamen Hoch-
voltsystem stellt einen weiteren Anknüpfungspunkt dar, der sowohl auf theore-
tischer Ebene als auch im Laborversuch weiter untersucht werden könnte. 
Im weiter gefassten Kontext dieser Arbeit ist ein Konzeptansatz erwähnenswert, 
dessen Ziel ebenfalls in der automatischen Abstimmung der Sekundärseite liegt. 
Der Ansatz unterscheidet sich vom Wirkprinzip her grundlegend darin, dass die 
Abstimmung der Sekundärseite durch eine Anpassung der Betriebsfrequenz des 
primärseitig speisenden Stromrichters bewerkstelligt wird. Interessant ist der 
Ansatz für denjenigen Anwendungsfall, bei dem die primärseitigen Induktivitä-
ten wesentlich kleiner sind als die sekundärseitigen Induktivitäten. Die Anpas-
sung der Betriebsfrequenz wird damit zum akzeptablen Kompromiss, bei dem 
eine durch den Eingriff entstehende leichte Fehlabstimmung der Primärseite 
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gegenüber der möglicherweise stark verbesserten Abstimmung der Sekundärsei-
te hingenommen wird. Für den primärseitig speisenden Stromrichter kann 
diesbezüglich in der Minimierung der zu liefernden Blindleistungsanteile ein 
Mehrwert geschaffen werden. Der Grundstein für ein solches Prinzip wurde für 
den einphasigen Fall bereits in [31] gelegt. Der größte Vorteil ist die einfache 
Realisierbarkeit ohne den Einsatz zusätzlicher Komponenten auf der Sekundär-
seite, während ein wesentlicher Nachteil in der Tatsache liegt, dass neben der in 
Kauf genommenen leichten Fehlabstimmung der Primärseite auch die vollstän-
dige Abstimmung der Sekundärseite nicht in allen Fällen möglich ist. Dies 
aufgrund der Tatsache, dass sich mit der Frequenzanpassung alleine sekundär-
seitig keine phasenindividuelle Abstimmung umsetzen lässt. In Fällen, die eine 
solche trotzdem erfordern, kann auch für die Sekundärseite höchstens eine 
Verbesserung der Verhältnisse, nicht aber eine vollständige Abstimmung erzielt 
werden. Insbesondere aufgrund der hardwareseitig deutlich niedrigeren Kom-
plexität und der einfachen Anwendbarkeit an einem bereits bestehenden System 






A Abstimmung der Sekundärseite 
A.1 Leistungsbilanz im abgestimmten Zustand 
Für den Fall dass die störenden Spannungsanteile in den Phasensträngen der 
dreiphasigen Sekundärseite als gleichphasige Komponente in den Sternpunkt 
verlagert sind, verschwindet die Grundschwingungsblindleistung bezüglich der 
induzierten Spannungen und die Sekundärseite ist per Definition abgestimmt 
(Abschnitt 5.1.2). Im Folgenden wird dies mathematisch nachgewiesen. 
Als Grundlage dient das Ersatzschaltbild der abgestimmten Sekundärseite nach 
Abb. 5.3. Für den Beweis wird in komplexer Wechselstromrechnung bezogen 
auf die Grundschwingungsgrößen erst die gesamte Scheinleistung S bezüglich 
der drei induzierten Spannungen Ui4, Ui5 und Ui6 notiert: 


































Mithilfe der Gleichung für die Spannungen am Gleichrichtereingang (4-88) und 
durch Miteinbezug der ohmschen Anteile in den drei Phasensträngen lässt sich 









































Die Nullpunktspannung U0s am Gleichrichtereingang wird mit dem in den 
Sternpunkt verlagerten, störenden Spannungsabfall Ust zu einer gemeinsamen 




sts eUUUU  (A-3)
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Einsetzen der beiden vorangehenden Ausdrücke (A-2) und (A-3) in die Glei-





















































































































































































































Nach dem ersten Kirchhoff‘schen Gesetz muss die Summe der drei komplexen 
Phasenströme bei offenem Sternpunkt verschwinden, für die Summe der 





















Unabhängig von der Phasenlage der komplexen Gleichtaktspannung U0 ver-
schwindet der Imaginärteil der Gleichung für die Scheinleistung (A-5) was dem 
angestrebten Fall entspricht. 
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A.2 Bestimmung der Kompensationskapazitäten 
Der am Ausgang des Pickup liegende Gleichrichter greift die verketteten 
Spannungen ab. Das Ziel liegt nun darin, die Kondensatoren so zu wählen, dass 
alle drei störenden Spannungen zusammenfallen, als gleichphasige Komponente 
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   (A-10)


















































































































































































654 stststst UUUU   (A-12)
































































XC4 ist eine reellwertige Größe, was zusätzlich folgende Bedingung stellt: 
 
   


























































































Gleichsetzen der äußeren beiden Terme von (A-12) und Umstellen nach XC4 
liefert: 

































































Der Imaginärteil obigen Ausdrucks muss wiederum verschwinden:  
 




























































Die letzte Unbekannte XC4 folgt durch Einsetzen von (A-16) in (A-14): 
   
   
 
 
   
   
 
      
   
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   
          
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Die Herleitung zeigt, dass Gleichung (A-7) für beliebige Stromvektoren nach 
(A-8) lösbar ist, solange die folgenden Bedingungen erfüllt werden: 
 
  0, 65 rIrI   (A-23)
  0,, 654 CCC XXX  (A-24)
 
Diese Bedingungen gehen unmittelbar aus der Betrachtung der hergeleiteten 
Ausdrücke für die Berechnung der drei kapazitiven Reaktanzen hervor. Die 






































































Einsetzen der Winkelwerte für φI5r und φI6r in die hergeleiteten Beziehungen 



















































































B Schaltungsansatz für eine gesteuerte Kondensa-
toreinheit 
Im vorliegenden Abschnitt wird ein Konzeptansatz für eine mögliche Umset-
zung der in dieser Arbeit mehrfach bez. der Grundschwingungsgrößen verein-
facht angenommenen verstellbaren Kapazität vorgestellt. Der Ansatz basiert auf 
einer Festwertkapazität Cx und einem parallel dazu liegenden Schalter S: 
 
Abb. B.1: Geschaltete Kapazität 
Der Schalter über der Kapazität Cx wird um die Nulldurchgänge des sekundär-
seitig fließenden Stroms i herum geöffnet, was in diesem Zeitfenster ein Kom-
mutieren des Stroms vom Schalter S auf die Kapazität Cx bewirkt. Am Ende des 
Zeitfensters kommutiert der Strom zurück auf den Schalter S. Mit der Breite 
dieses Zeitfensters um die Stromnulldurchgänge herum wird die Dauer be-
stimmt, mit welcher die Kapazität Cx jeweils wirkt. 
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Die Anordnung injiziert so eine Spannung, deren Grundschwingung dem Strom 
i um 90° nacheilt, wodurch sich die Schaltungsanordnung bezüglich ihrer 
Grundschwingung kapazitiv verhält. Durch die Breite des Zeitfensters mit 
offenem Schalter S kann die Amplitude der Grundschwingung und somit die 
wirkende Kapazität beeinflusst werden. 
B.1 Realisierung des Schaltelements und auftretende Kur-
venverläufe 
Das Schaltelement S in Abb. B.1: Geschaltete KapazitätAbb. B.1 muss Strom in 
beiden Richtungen führen und Spannungen in beiden Richtungen sperren 
können (4-Quadranten-Betrieb). Als Leistungshalbleiter für den Aufbau des 
Schaltelements kommen je nach Anforderung bezüglich maximalem Durchlass-
strom und maximaler Sperrspannung vor allem IGBT bzw. MOS-
Feldeffekttransistoren in Frage. Von den gängigen Schaltungsstrukturen für 
bipolare leistungselektronische Schalter [79] kommen in der Anwendung mit 
der schaltbaren Kapazität folgende zwei in Frage: 
 
Abb. B.3: Mögliche Realisierungsvarianten für das bidirektionale Schaltelement. 
Für die mathematische Modellbildung wird der Einfachheit halber ein rein 
sinusförmiger Strom i angenommen. Nachfolgende Abb. B.4 zeigt die Zeitver-
läufe von Strom und Spannung am geschalteten Kondensator und den treiben-
den Strom i im quasistationären Zustand sowie die auftretenden Ströme in den 
Leistungshalbleitern S1, S2 und deren antiparallelen Dioden D1, D2 für den Fall 
1 nach obiger Abb. B.3 bzw. den beiden seriell angeordneten Dioden D1, D2 
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die geschaltete Kapazität den Strom i führt und damit zusammenhängend die 
maximal auftretende Spannung über dem Kondensator und deren Grundschwin-
gung. 
 
Abb. B.4: Kurvenverläufe in der geschalteten Kapazität und in den Leistungshalblei-
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Die für die Modellierung getroffene, vereinfachende Annahme sinusförmigen 
Stroms bewirkt Folgendes: Die Spannungsabschnitte über dem Kondensator in 
den Zeitabschnitten (II) und (IV) weisen jeweils eine gerade Symmetrie zur 
Mitte der beiden Zeitabschnitte bei ωt = {–π/2, +π/2} auf. Durch die getroffene 
Vereinfachung sind die Zeitpunkte, an welchen die Spannung am Kondensator 
wieder zu null wird, bereits bestimmt. Die erwähnte Symmetrieeigenschaft lässt 
sich leicht an der Spannung über dem Kondensator in der rechten Hälfte von 
obiger Abb. B.4 nachvollziehen: Das mit dem Kehrwert von Cx gewichtete 
Integral des Stroms iCx über die Zeit (Spannung am Kondensator) liefert ab ωt = 
π/2-α von Null verschiedene Werte und verschwindet erst ab ωt ≥ π/2+α wieder, 
da die Funktion, über welche ab ωt = π/2-α integriert wird, eine ungerade 
Symmetrie zu ωt = π/2 aufweist. Der Steuerwinkel muss, wie an obiger Abb. 










   ti =ti  cosˆ  (B-2)
In den Zeitintervallen mit geöffnetem Schalter lässt sich der Zeitverlauf der 
Spannung uCx über dem Kondensator wie folgt angeben: 















































































In den beiden verbleibenden Zeitabschnitten (I) und (III) verschwindet die 
Spannung über dem Kondensator Cx, da der Strom i in diesen Abschnitten von 
den Leistungshalbleitern getragen und so am Kondensator vorbeigeführt wird. 
Die Spannung über dem Kondensator lässt sich somit zusammenfassend wie 
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folgt in Abhängigkeit von Stromamplitude, Kreisfrequenz und Steuerwinkel α 
über eine ganze Periodendauer angeben: 
 
    





































































Der Betrag der maximal auftretenden Spannung ist eine zentrale Kenngröße für 
die Auslegung der zu schaltenden Kapazität sowie zur Auswahl der Leistungs-
halbleiter. Aufgrund der bereits vorangehend erwähnten Symmetrieeigenschaf-
ten treten die Extrema der Spannung über dem geschalteten Kondensator im 
vereinfachten Modellansatz bei ωt = ±π/2 auf. Dies lässt sich beispielsweise für 
den Zeitabschnitt (IV), bei dem die Spannung ihren positiven Maximalwert 
erreicht, mathematisch leicht nachweisen: 



















































Das gesuchte Spannungsmaximum kann durch Einsetzen in Gleichung (B-4) 
gefunden werden zu: 
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Von zentraler Bedeutung ist auch die mit der Kreisfrequenz des eingeprägten 
Stroms i korrespondierende Grundschwingungsamplitude der Spannung über 
der geschalteten Kapazität. Diese kann über eine Entwicklung der Spannung 
über dem Kondensator (Gleichung (B-5)) in einer Fourierreihe gefunden 
werden. Da der Zeitverlauf dieser Spannung ungerade Symmetrieeigenschaften 
bezüglich des Ursprungs gem. Abb. B.4 aufweist und mittelwertfrei ist, genügt 
eine Betrachtung der Sinus-Anteile der Fourierreihe für die Bestimmung der 
Amplituden: 














Die Zeitabschnitte (I) und (III) liefern keinen Beitrag zum obigen Integral. Die 
Integration kann somit auf die beiden Zeitabschnitte (II) und (IV) eingeschränkt 
werden. Aufgrund der Symmetrieeigenschaften des Signals liefern die beiden 
verbleibenden Zeitabschnitte denselben Anteil nach der Integration, so dass die 
Betrachtung nur auf Zeitabschnitt (IV) weiter eingeschränkt werden kann: 
































Die aus den Produkten der zeitabhängigen Sinusterme unter dem Integral 
entstehenden partiellen Integrationen liefern für n≠1 Sinusterme mit Summen 
und Differenzen von ωt und nωt im Argument, welche kaum noch übersichtlich 
darstellbar sind. Da hier nur die Grundschwingung von Interesse ist, wird 
Gleichung (B-10) nur für n=1 weiter ausgewertet. Für die Untersuchung von 
Harmonischen empfiehlt sich an dieser Stelle der Einsatz von CAS. 












Mit der berechneten Grundschwingungsamplitude der Spannung über dem 
Kondensator lässt sich nun der Zeitverlauf dieser Grundschwingung wie folgt 
angeben:  










Wie bereits graphisch aus Abb. B.4 ersichtlich, ist die Grundschwingung der 
Spannung über dem geschalteten Kondensator um –π/2 zum Strom i phasenver-
schoben. Bezogen auf die Grundschwingung verhält sich der geschaltete 
Kondensator wie eine verstellbare Kapazität. Die Abhängigkeit dieser für die 
Grundschwingung wirkenden Kapazität Cv lässt sich über eine Impedanzbe-





























Einsetzen von (B-11) und Auflösen nach Cv liefert den gesuchten Ausdruck: 
 
    αα
π
CαC xv 2sin2 
 (B-14)
 
Die auf die Grundschwingungsgrößen wirkende verstellbare Kapazität ist nebst 
der über dem geschalteten Kondensator auftretenden Spannungsamplitude die 
zweite wichtige Kenngröße für die Auslegung der Schaltung. Ein Einsetzen der 
Grenzen des Intervalls, in dem der Steuerwinkel gewählt werden darf, zeigt den 
Bereich, in welchem sich die Kapazität Cv bewegt: 
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Wird der Steuerwinkel mit dem Wert null vorgegeben, so strebt die Kapazität 
Cv gegen unendlich und die Impedanz XCv gegen 0. Wird der Steuerwinkel 
ausgehend von Null erhöht, so nimmt die Kapazität ab und strebt dem Wert Cx 
entgegen. 
 
Abb. B.5: Abhängigkeit Cv(α) 
B.2 Oberschwingungen der injizierten Spannung 
Für die Betrachtung der Harmonischen der von der Anordnung in den Aufbau 
injizierten Spannung wird als Basis der Ausdruck (B-10) herangezogen. Wird 
der Vorfaktor im Ausdruck unter dem Integral herausgelöst, so nimmt die 
Gleichung folgende Gestalt an: 



























Mit dieser Darstellung lassen sich auf K normierte Amplituden der Grund-
schwingung und aller Oberschwingungen angeben. Die Frequenz als Systempa-
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normnCx dn  u (B-19)
Nachfolgende Abbildung veranschaulicht die mithilfe eines CAS bestimmte 
Abhängigkeit der Amplitude und der THD vom Steuerwinkel α für die Grund-
schwingung und die ersten vier ungeradzahligen Oberschwingungen der inji-
zierten Spannung: 
 
Abb. B.6: Abhängigkeit der Amplitude (l) und der THD (r) vom Steuerwinkel α für 
die Grund- und die ersten vier ungeradzahligen Oberschwingungen in uCx. 
Bei kleinem Steuerwinkel ist die injizierte Spannung stark verzerrt, was aber 
aufgrund der insgesamt kleinen Amplituden etwas relativiert werden kann. Ab 
einem Steuerwinkel von etwa 30° sinkt die THD unter 100%. Bei Vollaussteue-
rung ist der Schalter über der Kapazität dauerhaft offen und die injizierte 
Spannung wird rein sinusförmig. 
B.3 Überlegungen zur Auslegung der Komponenten 
Mit der verstellbaren Kapazität lässt sich ein in Reihe dazu liegender, rein 
induktiver Anteil ΔL mit Werten im Intervall [0 ΔLmax] bezüglich der Grund-
schwingung kompensieren. Bei der Auslegung der Komponenten wird nun 
sinnvollerweise der schwankungsbehaftete Teil ΔL mit der verstellbaren Kapa-
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zität kompensiert, während konstant bleibende Anteile mit Festwertkapazitäten 
statisch kompensiert werden.  
Der kleinstmögliche Wert der wirkenden Kapazität Cv, welcher bei α = π/2 
auftritt (Gleichung (B-16)), wird auf den größtmöglichen Wert von ΔL ange-
setzt. Daraus lässt sich über eine Betrachtung der Reaktanzen die Kapazität Cx 
bestimmen: 


















2 )(  LCx   (B-21)
 
Die maximal auftretende Spannung, die die Leistungshalbleiter im ausgeschal-
teten Zustand sperren müssen, ist gem. Gleichung (B-8) abhängig von der 
Kapazität und von der Amplitude des Schleifenstroms i - sie tritt beim maximal 
erlaubten Wert für den Steuerwinkel α auf. Der von den Leistungshalbleitern zu 
tragende Spitzenstrom ist festgelegt durch den Scheitelwert des Stroms i. 
Somit sind der Schaltung nebst den Amplituden von Strom und Spannung in der 
geschalteten Kapazität in erster Linie durch folgende zwei Faktoren klare 
Grenzen gesetzt: 
 Scheitelwert des Stroms in den Leistungshalbleitern, Scheitelwert des 
Schleifenstroms i. 
 Scheitelwert der zu sperrenden Spannung in den Leistungshalbleitern. 
(= Cxû ) 
Das erste Kriterium lässt sich nur durch die Auswahl entsprechender Leistungs-
halbleiter einhalten. Das zweite Kriterium kann nur eingehalten werden, wenn 
(voller Stellbereich im Intervall für den Steuerwinkel α angenommen) der 
Vorfaktor der Gleichung (B-8) nicht größer wird als die im Betrieb maximal 
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Diese Spannung lässt sich anstelle der Kapazität Cx durch Einsetzen von (B-21) 





















Eine Vergleichsgröße zur Beurteilung der Schaltung ist das Verhältnis von 
Grundschwingungsamplitude und Spitzenwert der injizierten Spannung. Die 
Amplitude der Grundschwingung ist relevant für die aufgebrachte Grund-
schwingungsblindleistung und der Spitzenwert ist relevant für die Halbleiteraus-
legung, da er von den Leistungshalbleitern in der Sperrphase sicher gehalten 
werden muss. Je grösser dieses Verhältnis, desto mehr Blindleistung kann mit 
einem bestimmten Halbleitertypen (bei gleichbleibendem Strom) aufgebracht 
werden. Der Ausdruck kann aus dem Quotienten der Gleichungen (B-8) und (B-



















Abb. B.7: Abhängigkeit κ = f(α). 
Die Ausnutzung des Halbleiters nimmt mit zunehmendem Steuerwinkel zu und 
erreicht ihren Maximalwert bei Vollaussteuerung der Schaltung. 
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B.4 Anwendungspotential und Grenzen  
Der Abschätzung des Anwendungspotentials der Schaltung liegt folgende 
Auswahl kommerziell erhältlicher IGBT-Leistungshalbleiter: 
 
Nr. IGBT-Modul (als Referenz) max,CEu  max,Ci  
1 Infineon FZ800R12KE3 1200 V 800 A 
2 Infineon FZ800R16KF4 1700 V 800 A 
3 Infineon FZ800R33KL2C 3300 V 800 A 
4 Mitsubishi CM900HB-90H 4500 V 900 A 
5 Infineon FZ750R65KE3 6500 V 750 A 
Tab. B.1: Betrachtete kommerziell erhältliche IGBT-Module. 
Der maximal kompensierbare Anteil ΔLmax ist gem. Gleichung (B-23) abhängig 
von der Amplitude des Stroms i. Die eingesetzten Halbleiter müssen in Bezug 
auf ihren Durchlassstrom entsprechend ausgewählt werden. Bei den nachfol-
genden Betrachtungen wurden für die maximal auftretende Sperrspannung und 
den maximal auftretenden Durchlassstrom jeweils 50% Reserve einberechnet. 
Exemplarisch ergeben sich für die Konfiguration mit dem 3300V IGBT von 
Infineon bei einer Stromamplitude von 350A und einer Betriebsfrequenz von 
20kHz folgende Zeitverläufe für Ströme und Spannungen über dem geschalte-
ten Kondensator und den Elementen der Leistungshalbleiter, aufgetragen über 5 
verschiedene Werte von α. 
 
Abb. B.8: Spannungen / Ströme am geschalteten Kondensator Cx. 
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Abb. B.9: Spannungen / Ströme an S1, D1, D2. Schaltung 1 nach Abb. B.3. 
In allgemeiner Form lässt sich der maximal kompensierbare Anteil ΔLmax wie 
folgt für die Anwendung aller fünf betrachteten Leistungshalbleiter in Abhän-
gigkeit vom Strom aufzeigen: 
 
Abb. B.10: Maximal kompensierbarer Anteil ΔLmax in Abhängigkeit der Amplitude 
des Stroms i. 
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B.5 Anwendungsbeispiel in numerischer Simulation 
Zwecks Funktionsnachweis des in den vorangehenden Abschnitten eingeführten 
Schaltungsansatzes wurde dieser als Stellglied gem. Abschnitt 4.3.1.2 in die 
einphasige Sekundärseite integriert und unter Zuhilfenahme der Toolbox 
„SimPowerSystems“ in MATLAB/Simulink am numerischen Experiment 
beispielhaft erprobt. Die Ansteuerung der beiden leistungselektronischen 
Elemente des bidirektionalen Schalters erfolgt über eine Trigger-Einheit, 
welche die Nulldurchgänge des Stroms i2 als Referenz erfasst. Ausgehend 
davon wird für jede Halbschwingung des Stroms i2 über eine vom Steuerwinkel 
α abhängige Zeitverzögerung der Beginn des Zeitfensters mit offenem Schalter 
(Intervalle II und IV nach Abb. B.4) eingeleitet. 
 
Abb. B.11: Signalflussplan / Implementation der Schaltungsanordnung mit geschal-
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Mithilfe einer Gate-Logikeinheit werden davon die Schaltzustände der beiden 
Leistungshalbleiter des bidirektionalen Schalters abgeleitet. Der Eingang für 
den Steuerwinkel α ist mit einem vordefinierten Zeitverlauf als Testgröße 
belegt. Im Folgenden sind der Zeitverlauf des Stroms i2 als Lösung des voll-
ständigen Systems nach obiger Abb. B.11, sowie als Lösung des Zeitbereichs-
modells nach Abschnitt 4.3.1.1 im Vergleich dargestellt. Die Korrelation der 
beiden Lösungen nach dem Ansatz von Bravais-Pearson liefert eine hohe 
Übereinstimmung der beiden Kurvenverläufe. Die in nachfolgender Abb. B.12 
erkennbaren Abweichungen im transienten Bereich sind auf die Realisierung 
der Schalteransteuerung nach obiger Abb. B.11 zurückzuführen. 
 
Abb. B.12: Zeitverlauf des Stroms i2 für das vollständige System nach obiger Abb. 
B.11 (Lösung iL,SPS,SC) und für das Zeitbereichsmodell nach Abschnitt 4.3.1.1 
(Lösung iL,SPS). rBP = 98.2%. 
 
Abb. B.13: Vorgegebener Zeitverlauf des Steuerwinkels α. 































C Verwendete Parametersätze 
C.1 Einphasige Sekundärseite 
Den numerischen Experimenten am einphasigen System aus den Kapiteln 
4 und 5 liegt folgender Parametersatz zugrunde: 
21û  = 785V  Induzierte Spannung 
2L  = 300 H  Selbstinduktivität 
sC 2  = 211 nF  Statische Kompensationskapazität  
xC  = 1,055 F  Konstante der verstellbaren Kap.  vC  
2R  = 100 m  Ohmscher Anteil Sekundärspule/-Wicklung 
dC  = 1 mF  Kapazität Lastäquivalent 
LR  = 2,5   Ohmscher Anteil Lastäquivalent 
aI  = 100 A  Konstantstrom-Anteil Lastäquivalent 
NI  = 370 A  Bezugsgröße für die Normierung 
NU  = 785V  Bezugsgröße für die Normierung 
dNU  = 605V  Bezugsgröße für die Normierung 
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C.2 Dreiphasiges System 
Parametersatz 1 
654 ˆ,ˆ,ˆ iii uuu  = {700; 750; 500}V  Induzierte Spannungen 
654 ,, LLL  = 600 H  Selbstinduktivitäten Sekundärseite 
564645 ,, MMM  = 20 H  Gegeninduktivitäten Sekundärseite 
sss CCC 654 ,,  = 105 nF  Statische Kompensationskapazitäten  
654 ,, RRR  = 100 m  Ohmsche Anteile Sekundärseite 
654 ,, xxx CCC  = 1,055 F  Konstante der verstellbaren Kap.  vC  
dC  = 1 mF  Kapazität Lastäquivalent 
LR  = 2,5   Ohmscher Anteil Lastäquivalent 
NI  = 645 A  Bezugsgröße für die Normierung 
NU  = 872V  Bezugsgröße für die Normierung 
Parametersatz 2 
1û  =  Vmstg  )3(50150   Eingangsspannung Primär Ph. 1 
2û  = 200V  Eingangsspannung Phase Ph. 2 
3û  =  Vmstg  )5(15050   Eingangsspannung Phase Ph. 3 
321 ,, LLL  = 11,5 H  Selbstinduktivitäten Primärseite 
231312 ,, MMM  = 1,5 H  Gegeninduktivitäten Primärseite 
654 ,, LLL  = 165 H  Selbstinduktivitäten Sekundärseite 
564645 ,, MMM  = 50 H  Gegeninduktivitäten Sekundärseite 
161514 ,, LLL  = {3; 12; 15} H  Kopplung Primär-Sekundärsystem 
262524 ,, LLL  = {12; 15; 3} H  Kopplung Primär-Sekundärsystem 
363534 ,, LLL  = {15; 3; 12} H  Kopplung Primär-Sekundärsystem 
fL  = 15 H  Filterinduktivität 
fC  = 4,2 F  Filterkapazitäten 
321 ,, CCC  = 6,3 F  Kompensationskapazitäten Prim. 
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654 ,, CCC  = 551 nF  Kompensationskapazitäten Sek. 
321 ,, RRR  = 100 m  Ohmsche Anteile Primärseite 
654 ,, RRR  = 100 m  Ohmsche Anteile Sekundärseite 
dC  = 1 mF  Kapazität Lastäquivalent 
LR  =    )7(5,25 mstg  Ohmscher Anteil Lastäquivalent 
aI  = 0 A  Konstantstrom-Anteil Lastäquivalent 
Parametersatz 3 
Parametersatz 3 entspricht dem von der Laboranlage abgeleiteten Parametersatz 
in skalierter Form. 
































sNsNsN CCC 654 ,,  = {548; 565; 494} nF  Kompensation 
654 ,, xxx CCC  = {6,3; 5,7; 3,3} F  Konstante der verstellbaren Kap. 
654 ,, RRR  = 100 m  Ohmsche Anteile Sekundärseite 
dC  = 1 mF  Kapazität Lastäquivalent 











400 A  Eingeprägter Primärstrom 
NI  = 382 A  Bezugsgröße für die Normierung 
isNU  = 445V  Bezugsgröße für die Normierung 
NS  = 254 kW  Bezugsgröße für die Normierung 




Abb. C.1: Abhängigkeiten der sekundärseiteigen Selbst- (o) und Gegeninduktivitä-
ten (u) von den Positionsfehlern gemäß Referenzkoordinatensystem (Abb. 3.2). 
-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2
x / L [-]
 
 














































-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2
x / L [-]
 















































C.2 Dreiphasiges System 193 
 
 
Abb. C.2: Gegeninduktivitäten zwischen dem Primär- und Sekundärspulensystem - 
Abhängigkeiten von den Positionsfehlern gemäß Referenzkoordinatensystem (Abb. 
3.2). 
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